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INTRODUZIONE 
 
La continua rincorsa verso sistemi miniaturizzati che ha guidato da sempre l’industria elet-
tronica ha spinto recentemente la ricerca con forza sempre maggiore verso i cosiddetti SoC 
(System on a Chip), nei quali un intero sistema si trova integrato su un unico substrato di sili-
cio. Risulta in particolare conveniente riuscire a realizzare sullo stesso chip il dispositivo di in-
terfacciamento con l’esterno (sensore) ed i successivi blocchi di condizionamento ed elabora-
zione del segnale. Per questi ultimi si tende a minimizzare la presenza di circuiti analogici a 
favore di quelli digitali, ma è comunque inevitabile eseguire in analogico, sul segnale prove-
niente dal sensore, tipicamente debole, le prime operazioni di amplificazione e filtraggio. Inol-
tre per evitare problemi di clock-feed-through, può essere desiderabile realizzare interfacce e-
sclusivamente analogiche, in grado di presentare in uscita un segnale del livello corretto, già 
depurato dalle componenti di rumore fuori banda. Infine un filtraggio analogico anti-aliasing è 
comunque indispensabile prima della conversione in digitale del segnale.  
Negli ultimi anni l’attenzione che l’industria e la ricerca hanno rivolto ai filtri analogici ha 
riguardato le frequenze estremamente alte, soprattutto per le applicazioni nei sistemi wireless, 
e quelle estremamente basse, nel range 0.01 ÷  100 Hz, dove sono di grande interesse le appli-
cazioni nel campo biomedicale e della sensoristica in genere. Filtri a frequenza così bassa sono 
utili per la reiezione dei disturbi, per l’eliminazione delle componenti di rumore al di fuori del-
la banda del segnale utile, per l’anti-aliasing e per equalizzare la risposta del sensore; la fre-
quenza caratteristica è determinata dalle proprietà fisiche delle grandezze di interesse nel si-
stema: ad esempio misure di portata o di temperatura sono caratterizzate spesso da costanti di 
tempo dell’ordine di 1 s. 
La realizzazione di tali filtri in forma completamente integrata, cioè senza l’utilizzo di al-
cun componente esterno,  non è banale in quanto non è possibile utilizzare i classici circuiti 
RC. Sarebbero infatti richiesti valori di resistenza e di capacità molto grandi, assolutamente 
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improponibili in un circuito integrato. E’ necessario, dunque, ricorrere a soluzioni alternative, 
come quella dei filtri Gm-C, costituiti esclusivamente da condensatori ed amplificatori tran-
sconduttivi (transconduttori). Poiché i filtri Gm-C presentano frequenze tipiche caratterizzate 
da espressioni del tipo 
2
mG
Cπ , dove mG  indica la transconduttanza dell’amplificatore, è eviden-
te che, utilizzando capacità integrabili dell’ordine della decina di pF, per ottenere frequenze di 
taglio richieste, occorrono mG  molto piccoli, dell’ordine di qualche nS o inferiori, ed è dunque 
necessario prestare molta attenzione alla progettazione del transconduttore. 
In questo lavoro di tesi vengono affrontati  il progetto e la realizzazione di un filtro univer-
sale con frequenza caratteristica regolabile nel range 2 ÷  20 Hz utilizzando l’approccio Gm-C  
e la tecnologia CMOS.  
Nel primo capitolo è presentata una panoramica delle varie topologie dei filtri analogici 
tempo-continui e delle loro applicazioni. Una particolare attenzione è riservata ai filtri Gm-C e 
alle tecniche che consentono di realizzare filtri per frequenze estremamente basse. 
Nel secondo capitolo viene descritto e confrontato con le topologie già esistenti il transcon-
duttore a basso mG , che verrà utilizzato nella realizzazione del filtro. Si descrive poi il dimen-
sionamento del transconduttore ottimizzandolo per il minimo rumore, completando la tratta-
zione con l’esposizione di un metodo per la correzione dell’errore di offset del sistema. 
Il terzo capitolo affronta il problema della dipendenza dalla temperatura della transcondut-
tanza e la progettazione di un circuito che ne realizza la stabilizzazione termica. 
Infine, nel quarto capitolo è presentato il progetto di un filtro universale di Butterworth del 
secondo ordine con stabilizzazione termica ed il layout del sistema completo da integrare. So-
no poi presentati i risultati della prima fase di testing eseguita sul chip realizzato. 
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CAPITOLO  1   
 
 
Filtri Tempo-Continui 
 
 
I filtri vengono classificati in base ai valori assunti nel tempo e nell’ampiezza dai segnali 
che trattano. I filtri digitali trattano segnali discreti sia in ampiezza che nel tempo, mentre i fil-
tri analogici trattano segnali continui nelle ampiezze e si dividono in due categorie: filtri ana-
logici a tempo-continuo (filtri TC) e filtri analogici a tempo-discreto. 
I filtri analogici a tempo discreto vengono realizzati con la tecnica delle capacità commuta-
te (switched-capacitor). Essi presentano una buona linearità, un ampio range dinamico e so-
prattutto una grande precisione nella risposta in frequenza. Infatti i coefficienti di quest’ultima 
dipendono da un rapporto di capacità realizzabile con precisione nei circuiti integrati grazie al-
le tecniche di matching e dalla frequenza di campionamento, anch’essa realizzabile con accu-
ratezza tramite oscillatori quarzati. Trattandosi di circuiti a dati campionati, richiedono però la 
presenza di un filtro tempo-continuo anti-aliasing in ingresso e di un filtro di “smoothing” (ri-
costruzione) in uscita. Inoltre, poiché il campionamento deve avvenire a frequenza almeno 
doppia rispetto al limite di banda del segnale in ingresso, i filtri switched-capacitor non sono 
adatti all’uso alle alte frequenze. 
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I filtri tempo-continui si rivelano invece particolarmente adatti per filtraggi ad alta frequen-
za e presentano il vantaggio di una minore dissipazione di potenza. Hanno però l’incon-
veniente di necessitare di circuiti di regolazione (tuning) per fissare i coefficienti della risposta 
in frequenza. Questi ultimi infatti sono dati da rapporti di quantità disomogenee, come capaci-
tà e resistenze (o transconduttanze) e sono quindi sensibili agli effetti delle tolleranze sui valo-
ri dei componenti e alle variazioni di temperatura. Spesso, inoltre, i filtri tempo-continui forni-
scono prestazioni peggiori in termini di linearità e rumore rispetto a quelli tempo-discreti. No-
nostante ciò in molte applicazioni l’utilizzo di un filtro tempo-continuo è una scelta obbligata. 
 
 
1.1  Applicazioni dei filtri tempo-continui. 
Le applicazioni nelle quali è consolidato l’utilizzo di filtri tempo-continui sono soprattutto 
quelle in cui è previsto un interfacciamento fra il “mondo digitale” dei sistemi elettronici e il 
“mondo analogico” esterno. E’ quindi naturale l’utilizzo di filtri tempo-continui nella catena di 
lettura dei sensori, soprattutto nei casi in cui il segnale è particolarmente debole o eccessiva-
mente rumoroso ed è quindi necessario eliminare i disturbi prima della conversione in digitale. 
In particolare è di grande interesse la realizzazione di filtri tempo-continui a frequenza estre-
mamente bassa per applicazioni di tipo biomedicale e per il filtraggio di altri segnali a bassa 
frequenza, come quelli provenienti da sismografi e sensori di portata o temperatura. In partico-
lare per filtri da utilizzare in dispositivi biomedicali impiantabili sono richiesti consumi ecce-
zionalmente bassi (il dispositivo può dover rimanere impiantato per anni) irrealizzabili tramite 
filtri switched-capacitor [1].  
 
 
Figura 1.1:  Schema a blocchi di un generico sistema di acquisizione per segnali bioelettrici. 
 
Un altro campo di utilizzo sono gli amplificatori chopper che, come noto, vengono usati per 
rimuovere l’offset e il rumore Flicker e costituiscono dunque la soluzione ideale per sistemi a 
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bassa frequenza, in particolare per l’interfaccia di lettura dei sensori. In figura 1.2 è illustrato il 
principio di funzionamento di un classico amplificatore da strumentazione basato sul principio 
della modulazione chopper. Il segnale di ingresso è modulato da una matrice di interruttori 
(chopper) pilotata da un clock a frequenza chopf . Dopo essere stato amplificato per A, il segna-
le è riportato alla sua banda base grazie al chopper di demodulazione in uscita, sincronizzato 
anch’esso ad chopf . L’offset ed il rumore presenti in ingresso all’amplificatore, vengono invece 
modulati solo una volta dal chopper d’uscita e mai riportati in banda base. Così questi disturbi 
rimangono ad alta frequenza e possono essere eliminati da un filtro tempo-continuo passa bas-
so. 
noiseV offsetV
inV outV
1ϕ
2ϕ2ϕ 2ϕ 2ϕ
1ϕ
1ϕ
1ϕ
 
Figura 1.2:  Schema di un amplificatore chopper. 
 
L’utilizzo di filtri tempo-continui è inevitabile ogni volta che un sistema digitale deve rice-
vere dati dall’esterno, perchè prima di ogni convertitore A/D è necessario un filtro anti-
aliasing. Infatti il segnale da sottoporre a campionamento deve avere banda limitata, in modo 
da soddisfare la condizione del teorema di Nyquist. 
I filtri tempo-continui sono poi utilizzati nei ricevitori di sistemi wireless come filtri a ra-
diofrequenza per la reiezione della frequenza immagine o a frequenza intermedia per la sele-
zione dei canali.  
 
 
Figura 1.3:  Schema a blocchi di un ricevitore a radiofrequenza. 
 
Dal punto di vista commerciale è di notevole rilevanza l’utilizzo nel canale di lettura degli 
hard-disk, dove svolgono la funzione di limitare il rumore ad alta frequenza. I filtri tempo-
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continui sono infatti la soluzione migliore per questo tipo di applicazione per numerose ragio-
ni. Innanzitutto, poiché è richiesto un filtraggio di tipo passa-basso con banda passante supe-
riore a 30 MHz, una eventuale realizzazione switched-capacitor richiederebbe un frequenza di 
campionamento troppo elevata. Inoltre, poiché molti hard-disk di nuova generazione hanno 
data-rate variabili, la frequenza di corner del filtro deve essere variata di conseguenza, e que-
sto può essere fatto in modo semplice tramite il circuito di tuning automatico del filtro. Infine 
essendo il filtro preceduto da un circuito con controllo automatico del guadagno, non sono ri-
chieste prestazioni particolarmente stringenti in termini di linearità e range dinamico [2-3]. 
 
Figura 1.4:  Schema a blocchi del canale di lettura di un hard-disk. 
 
Altre applicazioni in cui vengono utilizzati filtri tempo-continui sono i circuiti di test built-in 
di convertitori A/D [4], le reti neurali [5] e i convertitori sigma-delta [4]. 
 
0.1 1 10 210 610 710 810 910
 
Figura 1.5:  Classificazione dei filtri tempo-continui in base alla frequenza di funzionamento. 
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In figura 1.5 sono riportate le varie applicazioni dei filtri tempo-continui, classificate in ba-
se alla frequenza di funzionamento. Si nota che le frequenze di maggior interesse sono le fre-
quenze estremamente basse ed estremamente alte. A frequenze intermedie, infatti, le ottime 
prestazioni offerte dai filtri switched-capacitor mettono praticamente “fuori gioco” i filtri tem-
po-continui. 
 
 
1.2 Filtri a Op-amp. 
Le realizzazioni tradizionali dei filtri analogici prevedono l’utilizzo di resistori, condensato-
ri ed induttori: i classici filtri R-L-C a componenti discreti. Non è però pensabile realizzare tali 
filtri in forma integrata, perché se resistori e condensatori sono elementi facilmente integrabili 
su silicio, non si può dire altrettanto degli induttori. D’altro canto non è possibile rinunciare 
agli induttori, in quanto con reti passive RC non si possono ottenere funzioni di trasferimento 
con poli generici, ma solamente con poli disposti sul semiasse reale negativo. Inoltre, sebbene 
si possa dimostrare che qualsiasi risposta impulsiva fisicamente realizzabile (cioè causale e a 
energia finita) può essere approssimata (a parte per il valore del guadagno in continua) da una 
rete passiva RC [6], in molti casi, il filtro necessario può essere di ordine elevato, con una to-
pologia complessa e una alta perdita di inserzione. 
Per queste ragioni sono stati sviluppati i filtri attivi RC, che fanno uso di amplificatori ope-
razionali e consentono di realizzare funzioni di trasferimento con poli complessi coniugati. 
Un ulteriore vantaggio offerto dai filtri attivi consiste nella facilità con cui possono essere 
collegati in cascata, in modo che ciascuno stadio operi in modo indipendente dagli altri. Tutto 
ciò in virtù di un’elevata impedenza di ingresso e una bassa impedenza d’uscita. 
Le topologie possibili per questo tipo di filtri sono numerose, ma, facendo riferimento a cel-
le del secondo ordine, possono essere individuate tre categorie fondamentali [7]:  
• Filtri attivi del secondo ordine basati sul rimpiazzamento dell’induttanza: ricalcano i 
filtri passivi LRC, ma sostituiscono l’induttanza con un circuito attivo che ne simula il fun-
zionamento, come il noto GIC di Antoniou [7]. Questi filtri sono di semplice progettazione 
ed offrono ottime performance, ma presentano qualche problema di ingombro dato l’elevato 
numero di operazionali utilizzati e, come tutti i filtri ad op-amp, sono limitati in frequenza 
dalla validità del corto-circuito virtuale.  
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• Filtri attivi del secondo ordine basati sul loop di due integratori: il circuito di questo ti-
po di filtri può essere derivato andando a considerarne la funzione di trasferimento del se-
condo ordine, ad esempio per un passa alto: 
2
2 20
0
HP
in
V ks
V s s
Q
ω ω
= ⎛ ⎞+ +⎜ ⎟⎝ ⎠
 
da cui si ottiene l’equazione: 
2
0 0
2
1
HP HP HP inV V V kVQ s s
ω ω⎛ ⎞⎛ ⎞+ + =⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠                                            (1.1) 
Si nota che il segnale 0 HPVs
ω⎛ ⎞⎜ ⎟⎝ ⎠  può essere ottenuto da un integratore con costante di tempo 
0
1
ω  cui sia applicato HPV  in ingresso. Applicando poi il segnale in uscita ad un’altro inte-
gratore identico si può ottenere il terzo termine della (1.1), 
2
0
2 HPVs
ω⎛ ⎞⎜ ⎟⎝ ⎠ . Con queste osserva-
zioni è possibile derivare lo schema a blocchi che realizza la (1.1), rappresentato in figura 
1.6. 
 
0
s
ω− 0
s
ω−iV K
1− 1
Q
HPV 0
HP BPV Vs
ω− =
2
0
2 HP BPV Vs
ω =
Σ
 
Figura 1.6:  Schema a blocchi che realizza l’equazione (1.1). 
 
Un’implementazione ad op-amp dello schema a blocchi di figura 1.6 è il circuito di figura 
1.7, che realizza un filtro universale. 
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inV
HPV
BPV
LPV
1R
2R
3R
fR
R
R
CC
 
Figura 1.7:  Filtro attivo universale basato sul loop di due integratori. 
 
 
• Filtri attivi biquadratici a singolo amplificatore: i filtri delle due categorie precedenti, 
sono versatili e forniscono buone prestazioni, ma utilizzando un numero elevato di opera-
zionali hanno consumi troppo elevati per molte applicazioni. Per questa ragione spesso, per 
specifiche di filtraggio meno stringenti, si preferiscono i filtri a singolo op-amp, che, però, 
presentano una maggiore dipendenza dalle non idealità dell’operazionale (guadagno e banda 
di valore finito) e dalle tolleranze sui valori di resistenze e capacità. La sintesi si basa sulla 
realizzazione di un loop di reazione che fornisca una coppia di poli complessi coniugati ca-
ratterizzati da frequenza 0ω  e da fattore di qualità Q e poi sulla scelta del nodo su cui iniet-
tare il segnale in modo da ottenere lo zero di trasmissione desiderato. Fra i filtri a singolo 
op-amp sono fra i più noti i filtri di Sallen-Key, la cui generica struttura è riportata in figura 
1.8. 
AR
BR
inV outV
1Z 2Z
3Z
4Z
 
Figura 1.8:  Generica struttura di un filtro di Sallen-Key. E' possibile realizzare un passa bas-
so inserendo delle resistenze per 1Z  e 2Z  e delle capacità per 3Z  e 4Z . 
 
Capitolo 1.  Filtri tempo-continui                                                                                            10 
1.3  Filtri mosfet-C. 
I filtri mosfet-C sono una classe di filtri tempo-continui che utilizza come componenti so-
lamente transistor MOS, condensatori ed operazionali. L’idea alla base del progetto di un filtro 
mosfet-C è quella di sostituire ogni resistore di un comune filtro attivo RC con un MOS in zo-
na triodo: il MOS si comporta come una resistenza di valore variabile con la tensione di con-
trollo che pilota il gate dei transistor e questo consente di regolare la frequenza del filtro (tu-
ning) per compensare le impredicibilità della costante di tempo del filtro dovute al processo o 
alle variazioni di temperatura. 
 
 
1.3.1  Integratore mosfet-C. 
In figura 1.9a è rappresentato un integratore RC fully-differential. 
R
R
C
C
C
C
1outV 1outV
2outV 2outV
1inV 1inV
2inV 2inV
CV
'V
'V
'V
'V
1I 1I
2I 2I
1M
2M
 
Figura 1.9:  Integratore RC fully-differential (a) e corrispondente integratore mosfet-C (b). 
 
Per esso si possono scrivere le seguenti relazioni per le correnti: 
R
VV
I in
'1
1
−=   ,   
R
VV
I in
'2
2
−=  
Le tensioni di uscita sono date da: 
sC
IVVout 11 '−=  ,    sC
IVVout 22 '−=  
dalle quali si ottiene la relazione tipica di un integratore differenziale: 
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sRC
VV
sC
I
sC
IVVV ininoutoutout
2121
21
−=−=−=  
Dal circuito di figura 1.9a, sostituendo le R con due MOS uguali si ottiene l’integratore mo-
sfet-C (figura 1.9b) per il quale si ha: 
Csr
VVVVV
DS
inin
outoutout
21
21
−=−=  
dove 
DS
D
DS V
Ir ∂
∂=  è la resistenza di piccolo segnale del mos. 
Per una valutazione accurata della DSr  si richiede l’uso di un modello più sofisticato del 
semplice modello quadratico del MOS. Si può ad esempio utilizzare il modello accurato del 
MOS in forte inversione [appendice A]. Secondo tale modello la corrente DI  del n-MOS di 
figura 1.10a è data da una espressione del tipo: 
( ) ( ) ( )[ ]...3332221 +−+−+−= SDSDSDD VVaVVaVVaKI  
dove  
L
WCK oxnµ2
1=  
e 
( )TnC VVa −= 21  
 
DV SV
CV
BV
DV SV
R
DI
NI
LIDI
 
Figura 1.10:  (a) Mosfet a canale n. (b) Modello del MOS per grandi segnali. 
 
si ha inoltre che i coefficienti ia , essendo i coefficienti dello sviluppo in serie di Taylor della 
(A.1) rispetto a DV  e SV , non dipendono da queste ultime e sono funzione dei parametri fisici 
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e di processo del dispositivo. Trascurando in prima approssimazione i termini non lineari, si ha 
dunque 
( )TnCoxnDS VVL
WC
r
−
=
µ
1                                                         (1.2) 
Il rapporto 
L
W  è usato come parametro di progetto per ottenere la resistenza desiderata, mentre 
tramite la tensione di controllo CV  è possibile effettuare il tuning manuale o automatico della 
resistenza.  
Si può notare che i termini non lineari sono indipendenti da CV . Se questi termini venissero 
cancellati il mos si comporterebbe davvero come un resistore lineare di valore dato dalla (1.2) 
finchè funziona in zona triodo, cioè finchè 
TnCD VVV −≤ . 
Nell’integratore di figura 1.9b, grazie alla configurazione fully-differential si riesce ad ottenere 
la cancellazione dei termini non lineari di ordine pari.  
Poiché il problema principale nel progetto di filtri mosfet-C è proprio quello delle non line-
arità della DSr , sono state sviluppate numerose tecniche per la loro cacellazione [8]. Una tecni-
ca che consente di eliminare anche le non linearità di ordine dispari consiste nel sostituire i 
due resistori di ingresso del filtro con una rete costituita da quattro mosfet come in figura 1.11 
[9]. 
1inV
2inV
R
R
1I 1inV
2inV
1CV
2CV
3CV
4CV
1DI
2DI
3DI
4DI
1I
2I
2I
'V
'V
'V
'V
 
Figura 1.11:  Metodo del doppio mosfet per la cancellazione delle non linearità. (a) Coppia di 
resistori. (b) Struttura mos equivalente. 
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Utilizzando per il mosfet in zona triodo il modello di figura 1.10b si può scrivere la seguen-
te equazione per la corrente DI : 
NLD III −=  
dove LI  è il termine lineare dato da 
DS
SD
L r
VV
I
−=  
mentre Ni  è il termine non lineare in DV  e SV  che può essere espresso come segue: 
)()( SDN VgVgI −=  
dove )( DVg  e )( SVg  sono funzioni non lineari in DV  e SV  rispettivamente e sono indipenden-
ti dalle tensioni di gate.  
Si considerino ora i quattro mosfet identici mostrati in figura 1.11b, pilotati sui drain dalle 
tensioni 1inV  e 2inV  e sui source dalla stessa tensione 'V  per il corto circuito virtuale. 
Si possono esprimere le correnti 1I  e 2I  rispettivamente come segue: 
( ) ( ))'()()'()('' 21
3
2
1
1
311 VgVgVgVgr
VV
r
VVIII inin
DS
in
DS
in
DD −−−−−+−=+=  
( ) ( ))'()()'()('' 21
4
2
2
1
422 VgVgVgVgr
VV
r
VVIII inin
DS
in
DS
in
DD −−−−−+−=+=  
E’ interessante notare che le componenti non lineari di 1I  e 2I  sono uguali, perciò la differen-
za fra le due correnti vale: 
'11111111
3142
2
43
1
21
21 Vrrrr
V
rr
V
rr
II
DSDSDSDS
in
DSDS
in
DSDS
⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛ −−++⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛ −+⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛ −=−                 (1.3) 
Poiché la tensione 'V  è una funzione non lineare di 1inV  e 2inV , al fine di ottenere una differen-
za 21 II −  veramente lineare bisogna annullare il coefficiente che moltiplica 'V , perciò è ne-
cessario avere 
3142
1111
DSDSDSDS rrrr
+=+  
che equivale a  
3142 CCCC VVVV +=+                                                            (1.4)    
Una possibile scelta per soddisfare la  (1.4) è 14 CC VV =  e 32 CC VV = . In queste condizioni la 
(1.3) si riduce a: 
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( )2121 1 VVRII −=−  
dove 
( )21
21
111
CCoxn
DSDS
VV
L
WC
rrR
−=−= µ                                              (1.5) 
La condizione che garantisce per i MOS il funzionamento in zona triodo è:  
[ ]TnCTnCinin VVVVVV −−≤ 2121 ,min,  
L’equazione (1.5) suggerisce che i quattro MOS simulano una coppia di resistori identici 
come mostrato in figura 1.11. Tutta l’analisi svolta è valida, con gli opportuni cambiamenti di 
segno su tensioni e correnti, anche per dispositivi a canale p. 
In base a quanto visto, si può dunque realizzare un integratore senza problemi di non linea-
rità secondo lo schema di figura 1.12. 
1CV
1CV
2CV
'V
'V
C
C
1inV
2inV
1outV
2outV
1M
2M
3M
4M
 
Figura 1.12:  Integratore mosfet-C con tecnica dei quattro transistor. 
 
 
1.3.2  Filtri del primo e del secondo ordine. 
I filtri mosfet-C del primo e del secondo ordine si ricavano dai corrispondenti filtri RC 
fully-differential, sostituendo le resistenze con dei mosfet. 
In figura 1.13 è riportato un filtro del primo ordine. 
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inV outV1C1C
2C
2C
1DSr
2DSr
2DSr
1DSr
 
Figura 1.13:  Filtro mosfet-C del primo ordine. 
 
Un filtro del secondo ordine può invece essere realizzato come in figura 1.14. 
inV outV
AC
AC
1C
1C
BC
BC
1DSr
1DSr
2DSr
2DSr
3DSr
3DSr
4DSr
4DSr
5DSr
5DSr
 
Figura 1.14:  Filtro mosfet-C del secondo ordine. 
 
La funzione di trasferimento è quella di un generico filtro biquadratico: 
2
0
02
01
2
2)(
ωω ++
++−=
s
Q
s
ksksksH  
con 
43
2
0
1
RRCC BA
=ω , 
43
5 RRC
CRQ
A
B= , 
BC
Ck 12 = , 
2
1
1
RC
k
B
=  e 
21
0
1
RRCC
k
BA
= . 
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1.4  Filtri Gm-C. 
I filtri Gm-C, detti anche filtri OTA-C, sono costituiti da soli due elementi: transconduttori 
e capacità. Il funzionamento di un transconduttore ideale è descritto dalla relazione che lega la 
tensione di ingresso alla corrente di uscita: 
out m inI G V=                                                                   (1.6) 
dove mG  è la transconduttanza del componente. Nei filtri Gm-C (detti anche filtri OTA-C) so-
no richiesti transconduttori in cui la corrente di uscita vari linearmente con la tensione diffe-
renziale di ingresso ed in cui il valore della transconduttanza sia definito e controllabile, poi-
ché questo va poi a determinare la frequenza di polo del filtro. 
inV inV
outV
outV
outi
outi
outi
mG mG
 
Figura 1.15:  Simboli del transconduttore single-ended (a) e fully-differential (b). 
 
 
1.4.1  Integratori. 
L’integratare è uno dei blocchi fondamentali per la realizzazione di molti filtri tempo conti-
nui. Per realizzarlo è possibile utilizzare un transconduttore ed un condensatore come mostrato 
in figura 1.16.  
inV inV
outV
outV
outi
outi
outi
mG mG inV outV
outi
outi
mGC
C2
C2
 
Figura 1.16: Possibili realizzazioni di integratori Gm-C: (a) single-ended, (b) e (c) fully-
differential. 
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Nel circuito di figura 1.16a la corrente outI  erogata dal transconduttore carica la capacità pro-
ducendo su di essa una caduta di tensione outV  proporzionale all’integrale della corrente stessa: 
)(
)(
)( sV
sC
G
s
sI
sV in
mout
out ==                                                     (1.7) 
definendo 0ω  la frequenza per cui il guadagno dell’integratore è unitario, si ha: 
C
Gm=0ω  
Le figure 1.16b e 1.16c riportano invece due possibili realizzazioni di integratori fully-
differential, che garantiscono ovviamente maggiore immunità al rumore e minori distorsioni 
del segnale rispetto alla versione single-ended di figura 1.16a. La contropartita è la necessità di 
un circuito per il controllo in reazione del modo comune. Tale circuito dovrà essere compensa-
to con delle capacità poste sull’uscita del filtro, perciò il circuito di figura 1.16c che presenta 
già le capacità fra le uscite e massa permette di evitare tali capacità di compensazione. Un al-
tro vantaggio offerto da quest’ultimo circuito è quello di avere capacità connesse con un ter-
minale a massa, e ciò consente di eliminare i parassiti dovuti alla piastra inferiore della capaci-
tà, che nei circuiti integrati è spesso realizzata con una diffusione. 
 
 
1.4.2  Filtri del primo ordine. 
La funzione di trasferimento di un generico filtro del primo ordine è: 
0
01
)(
)(
)( ω+
+==
s
ksk
sV
sV
sH
in
out                                                      (1.8) 
E’ possibile implementare questa funzione di trasferimento con lo schema di figura 1.17. 
 
C
'C
1mG
2mG
inV
outV
 
Figura 1.17:  Filtro Gm-C del primo ordine. 
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Applicando la seconda legge di Kirchoff al nodo di uscita si ha: 
( ) 0)()()()(')( 21 =−−−+ sVGssCVsVsVsCsVG outmoutoutininm  
da cui: 
( ) ⎟⎠
⎞⎜⎝
⎛
++
⎟⎠
⎞⎜⎝
⎛
++⎟⎠
⎞⎜⎝
⎛
+=++
+=
'
''
'
'
'
)(
)(
2
1
2
1
CC
Gs
CC
G
CC
Cs
GCCs
GsC
sV
sV
m
m
m
m
in
out                                      (1.9) 
Uguagliando la (1.8) e la (1.9) si ottengono le seguenti relazioni: 
( )
( )'
'
1
'
02
01
1
1
CCG
CCkG
C
k
kC
m
m
+=
+=
⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛
−=
ω
 
Si deduce che affinché 'C  assuma un valore positivo è necessario che sia 10 1 <≤ k  e dunque 
il guadagno del filtro ad alta frequenza non può essere negativo o maggiore di 1. Questa limi-
tazione potrebbe comunque essere superata con un filtro Gm-C-OpAmp [11]. 
Un caso particolare dello schema generale esaminato è il filtro passa basso che si realizza 
ponendo  01 =k  ovvero 0'=C . E’ anche possibile realizzare un filtro passa basso del primo 
ordine con lo schema più semplice di figura 1.18. 
 
inV
mG
C
outV
 
Figura 1.18: Filtro Gm-C passa basso del primo ordine. 
 
Le realizzazioni fully-differential dei due filtri di figura 1.18 e figura 1.17 sono riportate in fi-
gura 1.19a e 1.19b rispettivamente: 
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inV
outV
+
outV
+
outV
−
outV
−
C
outi
outi+
−
inV
+
−
outV
+
−
1mG
1mG
2mG
2mG
2C
2C
2 'C
2 'C
(a)
(b)
 
Figura 1.19:  Filtri Gm-C del primo ordine con transconduttori fully-differential: (a) filtro 
passa basso e (b) filtro bilineare. 
 
 
1.4.3 Filtri del secondo ordine. 
inV
+
−
1mG 2mG
2 'C
2 'C
outV
+
−
3mG
4mG 5mG
12C
12C
22C
22C
 
Figura 1.20:  Filtro Gm-C fully-differential del secondo ordine. 
 
La funzione di trasferimento di un generico filtro del secondo ordine o filtro biquadratico è: 
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2
0
02
01
2
2
)(
)()(
ωω ++
++==
s
Q
s
ksksk
sV
sVsH
in
out                                                   (1.10) 
La realizzazione del filtro con transconduttori fully-differential è riportata in figura 1.20. 
La funzione di trasferimento di questo circuito vale: 
( )
( )⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛
++⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛
++
⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛
++⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛
++⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛
+==
21
21
2
32
21
42
2
52
1
''
'''
'
)(
)()(
CCC
GGs
CC
Gs
CCC
GGs
CC
Gs
CC
C
sV
sVsH
mmm
mmm
in
out                               (1.11) 
Dal confronto fra la (1.10) e la (1.11) si ottiene: 
⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛
−= 2
2
2 1
'
k
kCC  
101 CGm ω=  
( )'202 CCGm +=ω  
( )
Q
CCGm
'20
3
+= ω  
0
10
4 ω
CkGm =  
( )'215 CCkGm +=  
Si può innanzitutto notare che, sebbene vi siano tre condensatori (si considera metà circuito 
data la simmetria del fully-differential), la funzione di trasferimento presenta due soli poli, in 
quanto le capacità 'C  e 2C  costituiscono una maglia impropria. 
E’ evidente la limitazione 10 2 <≤ k , affinché si abbiano valori positivi per le capacità 'C  e 
2C ; ciò significa che anche questo schema presenta un guadagno per alte frequenze positivo e 
minore di 1. 
Un esempio di filtro biquadratico single-ended è il filtro universale di figura 1.21. 
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outV
2V
3V
1V
mG
mG
1C
2C  
Figura 1.21:  Filtro universale Gm-C. 
 
Tale filtro può essere configurato come passa basso ponendo 2V  e 3V  a massa e inVV =1 . Si ot-
tiene in questo modo la seguente funzione di trasferimento: 
21
2
2
2
21
2
)(
CC
Gs
C
Gs
CC
G
sH
mm
m
LP
++
=  
Per ottenere un passa alto si pongono 1V  e 2V  a massa e inVV =3 . La funzione di trasferimento 
diventa: 
21
2
2
2
2
)(
CC
Gs
C
Gs
ssH
mm
HP
++
=  
E’ possibile ottenere un filtro passa banda con 1V  e 3V  a massa e inVV =2 . La funzione di tra-
sferimento è: 
21
2
2
2
2)(
CC
Gs
C
Gs
s
C
G
sH
mm
m
BP
++
=  
Si può infine realizzare un filtro notch (elimina banda) con 2V  a massa e inVVV == 13 . La fun-
zione di trasferimento in quest’ultimo caso vale: 
21
2
2
2
21
2
2
)(
CC
Gs
C
Gs
CC
Gs
sH
mm
m
BR
++
+
=  
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In tutte le funzioni di trasferimento ottenute dal filtro universale si ha: 
21
0 CC
Gm=ω  
e 
1
2
C
CQ =  
 
 
1.4.4  Filtri di ordine superiore. 
La sintesi di filtri di ordine superiore al secondo può essere svolta con varie tecniche, fra 
cui le più note sono la cascata di celle biquadratiche [12] e la simulazione di filtri ladder [12]. 
La prima tecnica consiste nel connettere in cascata celle del primo e del secondo ordine. La 
funzione di trasferimento complessiva sarà data, nel caso in cui si possa approssimare che 
l’impedenza di ingresso di ciascun blocco sia molto maggiore dell’impedenza d’uscita del 
blocco precedente, dal prodotto delle funzioni di trasferimento delle singole celle. 
Dunque detta )(sH  la funzione di trasferimento del filtro cascata: 
∏
=
=
n
i
i sHsHsH
1
)()(')(  
dove )(' sH  è una funzione di trasferimento del primo ordine nel caso in cui si voglia realizza-
re un filtro di ordine dispari, mentre vale 1 se si intende realizzare un filtro di ordine pari e le 
)(sHi  sono termini biquadratici.  
La funzione )(sH , quindi guadagno, poli e zeri, è determinata dalle specifiche imposte per 
il filtro (banda passante, banda di transizione, attenuazione fuori banda…), ma per le funzioni 
delle singole celle e l’ordine in cui queste devono essere poste in cascata esistono varie possi-
bilità che consentono di ottenere la stessa )(sH . Il criterio che di solito si utilizza per determi-
nare i parametri delle singole celle è la massimizzazione del range dinamico, definito come 
rapporto fra la massima ampiezza di segnale in ingresso che non provoca distorsione e 
l’ampiezza minima di segnale rilevabile in ingresso (determinata dal livello di rumore). Tale 
ottimizzazione può essere realizzata con l’ausilio di algoritmi specifici o di tecniche di proget-
tazione approssimate [12,13]. 
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La tecnica delle celle biquadratiche in cascata consente di realizzare funzioni di trasferi-
mento con zeri posizionati in modo arbitrario nel piano complesso; questo non è invece possi-
bile con la seconda tecnica, quella della simulazione di reti passive LC ladder (scala), in cui gli 
zeri si trovano sull’asse ωj . Tali filtri passivi godono però di un’altra proprietà estremamente 
interessante: essi presentano una sensitività molto bassa della risposta in frequenza rispetto al-
la tolleranza dei componenti nei punti in cui l’attenuazione è minima [13]. 
Un filtro ladder passivo è costituito da una rete completamente reattiva del tipo mostrato in 
figura 1.22, dove ciascuna impedenza iZ  o ciascuna ammettenza iY  può essere costituita da 
condensatori, induttori o combinazioni di serie e parallelo di entrambi i componenti; natural-
mente al variare della topologia varia la funzione di trasferimento implementata. Nel caso mo-
strato in figura 1.22 si ha chiaramente che n è pari, ma questo è solo un caso particolare; in ge-
nerale infatti il componente immediatamente collegato a ciascuna delle due porte può essere 
sia un’impedenza Z in serie al resto della rete o un’ammettenza Y in parallelo. Per ottenere il 
filtro complessivo questa rete viene poi terminata resistivamente ad una porta o ad entrambe; 
verrà considerato solo il caso di doppia terminazione resistiva poichè tale configurazione per-
mette di ottenere la minima sensitività. 
1Z 3Z 1nZ −
2Y 4Y nY2nY −
 
Figura 1.22:  Generica struttura ladder. 
 
La sintesi del filtro a transconduttori e capacità può avvenire, partendo dalla rete ladder 
passiva che si intende simulare, seguendo due distinte metodologie che portano però alla stes-
sa soluzione circuitale [14]: il metodo di sostituzione prevede di sostituire ciascun componente 
della rete ladder passiva con un circuito Gm-C che ne simula il funzionamento, mentre il me-
todo signal-flow si basa sulla simulazione delle equazioni del circuito passivo. Per una tratta-
zione accurata del metodo signal-flow si può fare riferimento a [13] e [14], mentre per il me-
todo di sostituzione sarà ora illustrato come simulare resistori ed induttori tramite transcondut-
tori e capacità. 
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Simulazione di resistori. 
Con un solo transconduttore è possibile simulare un resistore con un capo posto a massa e 
di resistenza pari a 1
mG
 (figura 1.23).  
 
mG outV
inV
 
Figura 1.23:  Simulazione di un resistore con un terminale a massa. 
 
Se occorre un resistore flottante è necessario utilizzare due transconduttori (figura 1.24a), 
ma se ad uno dei capi del resistore simulato è collegato un generatore ideale di tensione può 
essere eliminato un transconduttore (figura 1.24b). 
 
1V
1V
2V 2VmG
mG
mG
 
Figura 1.24:  Simulazione di resistenze flottanti. 
 
 
Simulazione di induttori. 
I circuiti che simulano il funzionamento degli induttori si basano sull’osservazione che il 
comportamento frequenziale dell’impedenza di un condensatore e di quella di un induttore so-
no rispettivamente inversamente proporzionale e proporzionale alla variabile complessa s. In 
pratica si invertono nei due casi i ruoli della corrente e della tensione. E’ possibile realizzare 
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questa inversione tramite un gyrator, un due porte caratterizzato dalla seguente matrice di tra-
smissione: 
⎥⎥⎦
⎤
⎢⎢⎣
⎡
±
±=
0
10
2
1
g
gA  
Indicando con 1Z  l’impedenza vista dalla porta di ingresso del gyrator e con 2Z  
l’impedenza connessa alla porta di uscita e ricordando che la relazione che lega la matrice di 
trasmissione A alle tensioni e alle correnti entranti di un due porte è: 
⎥⎦
⎤⎢⎣
⎡
−=⎥⎦
⎤⎢⎣
⎡
2
2
1
1
I
V
A
I
V
 
si ricava la relazione 
221
1
11
Zgg
Z =  
In particolare, se si collega un condensatore alla porta 2, si ottiene 
Cs
gg
Z
21
1
1=  
cioè dalla porta 1 si vede un’induttanza equivalente 
21gg
CLeq =  
 
1mG
2mG 2mG 2mG
2mG 2mG
1mG 1mG
1mG
CCC
1V 1V
1V
2V
2V
Figura 1.25:  Simulazione di induttori. 
 
Per simulare un induttanza con un capo a massa è allora possibile utilizzare un gyrator rea-
lizzato con due transconduttori ed una capacità come in figura 1.25a, mentre per un’induttanza 
flottante sono necessari due gyrator (figura 1.25b).  
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Una soluzione che risparmia l’utilizzo di un transconduttore è quella riportata in [13] (figura 
1.25c). 
 
 
1.5  Filtri Gm-C-OpAmp. 
Il problema principale nel progetto di filtri Gm-C, soprattutto per applicazioni ad alta fre-
quenza, riguarda le capacità parassite. Si può per esempio considerare l’integratore di figura 
1.16b. La capacità integrata C presenta delle capacità parassite di bottom plate e top plate di-
verse tra loro. Al fine di mantenere il più possibile la simmetria del circuito che garantisce mi-
gliori prestazioni in termini di linearità e distorsioni, è possibile realizzare la capacità C trami-
te due capacità di valore 2
C  realizzate in modo che a ciascuna uscita del transconduttore sia 
connesso un top-plate ed un bottom-plate, come in figura 1.26. 
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Figura 1.26:  Integratore Gm-C fully-differential con sdoppiamento della capacità per massi-
mizzare la simmetria. 
 
Analizzando il circuito si ricava la relazione ingresso-uscita: 
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dove pC  è la capacità parassita totale e  
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Teoricamente le capacità parassite potrebbero essere incluse nel valore totale della capacità 
integrante, ma questo comporta problemi dovuti al fatto che il loro valore non è noto con pre-
cisione. Inoltre le capacità parassite rendono più difficoltoso il matching degli integratori an-
che per il fatto che variazioni nel processo di realizzazione provocano variazioni delle capacità 
parassite non sempre in linea con le variazioni delle capacità principali. Va infine considerato 
che le capacità parassite spesso sono associate a giunzioni e quindi non sono lineari e questo 
provoca problemi di dipendenza della risposta in frequenza dall’ampiezza del segnale di in-
gresso. 
Questi effetti si fanno sentire maggiormente alle alte frequenze, perché, come si vede dalla 
(1.13), per incrementare '0ω  si può ridurre C oppure aumentare mG . Nell’ultimo caso si a-
vrebbe un aumento delle dimensioni dei dispositivi e quindi un aumento di Cp. In entrambi i 
casi si avrebbe un aumento del rapporto 
C
Cp  e quindi una maggiore dipendenza di '0ω  dalle 
capacità parassite e un’accentuazione dei fenomeni accennati precedentemente. 
I problemi connessi alle capacità parassite possono essere risolti introducendo l’integratore 
Gm-C-OpAmp [10]: 
inV outV
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2C  
Figura 1.27:  Integratore Gm-C-Opamp. 
 
La funzione di trasferimento che regola il funzionamento di questo circuito, se il guadagno 
dell’operazionale è abbastanza grande alle frequenze di interesse, è la stessa degli integratori 
di figura 1.16: 
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Le capacità parassite di top-plate, che si trovano fra gli ingressi dell’operazionale e ground, 
per effetto del cortocircuito virtuale non assorbono corrente, mentre quelle di bottom-plate, 
trovandosi in uscita all’operazionale, sono pilotate da un generatore di tensione ideale.  
Altri vantaggi offerti da questa soluzione sono: 
• il progetto del transconduttore è più semplice, perché non deve avere un’ampia dinamica 
per i segnali di uscita, in quanto pilota gli ingressi di un operazionale fra cui vale il cortocir-
cuito virtuale; 
• il transconduttore non deve presentare un’impedenza d’uscita particolarmente grande, in 
quanto si trova connesso all’ingresso di un operazionale (realizzare un’impedenza d’uscita 
molto grande è difficoltoso soprattutto ad alte frequenze o con tensioni di alimentazione ri-
dotte); 
• il guadagno in continua DCK  dell’integratore è dato dal prodotto del guadagno in conti-
nua del transconduttore per quello dell’operazionale, è dunque più facile realizzare un gua-
dagno elevato, che consente di avere il polo dominante a frequenza 
DCK
0ω  [15] abbastanza 
bassa da evitare l’anticipo di fase che altrimenti produrrebbe. 
Gli svantaggi sono rappresentati da un incremento dell’area occupata e della potenza dissipata. 
 
 
1.6  Filtri a bassa frequenza. 
Nel paragrafo 1.1 si è visto che sono numerose le applicazioni che necessitano di filtri tem-
po continui a frequenza estremamente bassa. Spesso in elettronica si pensa che quando la fre-
quenza di funzionamento di un sistema è ridotta, il progetto diventi semplice e i problemi in-
contrati diminuiscano. Questo non è sempre vero, anzi in particolare per frequenze inferiori ad 
1 kHz notevoli difficoltà emergono per la realizzazione integrata del sistema. 
Il problema dominante nella realizzazione di filtri integrati a bassa frequenza è costituito 
dalle dimensioni degli elementi. Infatti in un classico filtro attivo RC le singolarità del circuito 
sono date da espressioni del tipo 1
2 RCπ  ed è dunque necessario avere un valore elevato per il 
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prodotto RC. Volendo ad esempio realizzare un integratore con frequenza di guadagno unitario 
a 10 Hz, sarebbero necessarie una capacità da 100 pF ed una resistenza da 160 MΩ, valori al 
limite dell’integrabilità.  
Anche in una realizzazione di tipo mosfet-C dalla (1.2) è evidente che per ottenere un valo-
re elevato di DSr , non potendo abbassare troppo CV  per la necessità di mantenere il MOS in 
zona di forte inversione, si richiedono transistor con lunghezza di canale eccessiva con conse-
guente aumento dell’area occupata e delle capacità parassite [16]. Sebbene in [16] siano pro-
poste delle tecniche per realizzare filtri mosfet-C a frequenza estremamente bassa, l’approccio 
più utilizzato è senza dubbio quello dei filtri Gm-C. In questi ultimi le costanti di tempo carat-
teristiche del sistema dipendono dal rapporto 
m
C
G
, per cui si rende necessaria la realizzazione 
di capacità elevate e di transconduttori con un valore ridotto della transconduttanza. Prima di 
analizzare nel dettaglio le tecniche utilizzate nei filtri Gm-C per ottenere tali obiettivi, va detto 
che per frequenze inferiori ai 100 Hz risulta difficoltosa anche una realizzazione switched-
capacitor. In questi filtri, infatti, le costanti di tempo sono date da espressioni del tipo 1
2 C
C
C f
, 
cioè dipendono da un rapporto di capacità e dalla frequenza di campionamento, e dunque per 
avere una grande costante di tempo sono necessari un rapporto di capacità elevato (con conse-
guente occupazione di area) e una ridotta frequenza di campionamento, che implica comun-
que, la presenza di un filtro anti-alias a bassa frequenza, sebbene con specifiche meno strin-
genti.  
 
 
1.6.1  Tecniche per la realizzazione di capacità elevate. 
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Figura 1.28:  Tecnica di scaling della tensione di ingresso. 
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Una tecnica che consente di realizzare circuiti con costanti di tempo elevate consiste nello 
scaling della tensione di ingresso ed è illustrata in figura 1.28. 
Come si vede dalla figura, nell’integratore si può utilizzare un valore ridotto di un fattore 
1α >  della resistenza (oppure della capacità) perché si è ridotto di un fattore α  il segnale ap-
plicato. Il problema maggiore di questa soluzione è però il rumore: sebbene il valore RMS del-
la tensione di rumore introdotto dal resistore sia diminuito di α  volte, il guadagno di tensio-
ne dalla resistenza verso l’uscita è aumentato di fattore α ; così il rumore termico in uscita è 
cresciuto di un fattore α . Se lo scaling venisse effettuato sulla tensione di uscita non si a-
vrebbe aumento del rumore, ma diminuirebbe l’ampiezza massima raggiungibile dal segnale 
in uscita. In breve, entrambe le soluzioni presentano lo stesso rapporto segnale-rumore in usci-
ta e tale rapporto (sulle potenze) è di un fattore α  inferiore a quello dell’integratore senza sca-
ling [17]. 
Un altro principio che si utilizza spesso nell’elettronica integrata quando sono richiesti ele-
vati valori di capacità ed è necessario risparmiare area, è quello della moltiplicazione elettro-
nica delle impedenze, per fare in modo che la rete “veda” un impedenza più piccola (e quindi 
una capacità più grande) di quella che esiste effettivamente. Si può ad esempio ottenere questo 
risultato, sfruttando l’effetto Miller, se si può connettere l’impedenza da moltiplicare fra in-
gresso e uscita di uno stadio di guadagno invertente. 
Un circuito molto utilizzato per realizzare capacità di valore elevato con un terminale a 
massa è proposto in [18] e rappresentato in figura 1.29. 
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Figura 1.29:  Circuito di moltiplicazione della capacità. 
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La corrente 1I  che scorre nella capacità C finisce nel transistor 1M  e viene copiata in 2M  
moltiplicata di un fattore N, dunque 
( )1 2 11inI I I N I= + = +  
Se la transconduttanza dei MOS è abbastanza grande si può approssimare 
1
1 inV
Cs I
=  
perciò: 
( ) ( )1
1 1
1 1
in in
in eq
V V
I N I N Cs C s
= = =+ +  
dove la capacità equivalente eqC  vale  
( )1eqC N C= +  
Attraverso il fattore di amplificazione della corrente N è dunque possibile realizzare il valo-
re desiderato di capacità con una buona precisione, in quanto N può essere controllato accura-
tamente utilizzando tecniche di matching fra i transistor. 
Un’analisi più accurata può essere effettuata sul circuito equivalente per piccolo segnale ripor-
tato in figura 1.30. 
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Figura 1.30:  Circuito equivalente per piccolo segnale del moltiplicatore di capacità. 
 
L’ammettenza equivalente del circuito è: 
( ) ( ) 12
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Si evidenziano i limiti seguenti: 
• 
2
1
or
 è il termine dominante a bassa frequenza, limitando il fattore di qualità del filtro.; 
• la precisione della capacità equivalente è limitata dal condensatore parassita 2pC ; 
• la risposta in frequenza è limitata ad alta frequenza dal polo in 1
1
m
p
g
C C+ , perciò nel pro-
getto del filtro se ne deve tener conto ponendo le frequenze di polo di quest’ultimo almeno 
una decade sotto il polo parassita. Lo zero è invece situato ad alte frequenze e non gioca un 
ruolo importante nel funzionamento del circuito. 
Il circuito, inoltre, non è adatto per applicazioni a basso rumore soprattutto per  1N ?  e se si 
intendono utilizzare capacità C di valore ridotto [19]. In particolare si osserva che per mante-
nere bassi livelli di rumore bisogna ridurre 1mg , ma questo causa anche uno spostamento in 
basso della frequenza del polo parassita. In [20] è proposta una versione cascode del circuito 
che non presenta quest’ultimo inconveniente. 
 
 
1.6.2  Tecniche per la realizzazione di basse transconduttanze. 
Tramite le tecniche di moltiplicazione della capacità, si può ottenere un risparmio massimo 
di circa un fattore 10 sull’area del condensatore,  perché oltre tale valore diventano rilevanti i 
problemi di rumore e si richiedono rapporti W
L
 particolarmente elevati per i transistor dello 
specchio. Dunque per realizzare un filtro Gm-C a bassa frequenza è comunque indispensabile 
disporre di un trasconduttore con un piccolo valore di mG , che può essere ottenuto utilizzando 
una delle tecniche riportate di seguito: 
• Degenerazioni di source: utilizzando come nucleo del transconduttore una coppia diffe-
renziale, è possibile diminuirne la transconduttaza aggiungendo sui source delle resistenze 
di degenerazione (figura 1.31). La transconduttanza vale: 
1
m
m
m
gG
Rg
= +                                                               (1.14) 
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Le resistenze vengono spesso realizzate con MOS in zona triodo, e si riesce anche ad ottene-
re un aumento di linearità del transconduttore, ma senza combinare questa tecnica ad una 
delle seguenti non si raggiungono valori di transcoduttanza particolarmente bassi. 
RR
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Figura 1.31:  Transconduttore con degenerazioni di source. 
 
• Divisione della corrente: la corrente generata dal nucleo del transconduttore viene divisa 
tramite degli specchi di corrente, prima di essere mandata in uscita. Se N è il fattore di spec-
chio si ottiene una transconduttanza ridotta anch’essa di un fattore N. Il limite sulla minima 
transconduttanza raggiungibile dipende dai rapporti d’aspetto dei transistor di specchio che 
all’aumentare di N tendono ad occupare un’area di silicio considerevole. Per N elevato, inol-
tre, aumenta anche la tensione di offset del transconduttore [22]. La divisione della corrente 
può essere effettuata con degli specchi posti in uscita al transconduttore, come in [21], op-
pure modificando direttamente il nucleo del transconduttore come proposto in [19] in 
quest’ultimo caso rappresentato in figura 1.32 la transconduttanza vale: 
1
mR
m
gG
N
= +                                                                 (1.15) 
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Figura 1.32:  Transconduttore con divisione della corrente. 
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Nel circuito di figura 1.32 la tecnica di divisione della corrente è stata combinata a quella di 
utilizzo di degenerazioni di source; la degenerazione è realizzata dal transistor RM . 
• Cancellazione della corrente: seguendo questo approccio [22,23], si ottiene una riduzio-
ne della transconduttanza tramite una parziale cancellazione delle correnti di segnale, come 
avviene nel circuito di figura 1.33a, dove è evidente che la transconduttanza totale è data da: 
1
1
1m m
NG g
N
−= +                                                              (1.16) 
dove N è il rapporto di specchio fra 1M  ( 2M ) e 3M  ( 4M ), e 1mg  è la transconduttanza di 
1M  e 2M . Secondo la (1.16), mG  può essere molto piccolo se N è vicino ad 1, il problema è 
che in questo caso aumenta la sensitività ai mismatch sui transistor. Come risultato N è soli-
tamente compreso tra 0.5 e 0.9. Questa tecnica può anche essere utilizzata in combinazione 
con quella di divisione della corrente come in [20] (figura 1.33b). 
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Figura 1.33:  (a) Transconduttore con cancellazione della corrente. (b) Combinazione delle 
tecniche di divisione e cancellazione della corrente. 
 
• Cascata di transconduttori e transresistori elementari ( 1m mg g− ): utilizzando questa 
tecnica proposta in [24] e [25] ed illustrata in figura 1.34 la transconduttanza effettiva totale 
della catena è il prodotto delle funzioni di trasferimento dei singoli stadi e questo permette 
una riduzione indefinita della transconduttanza semplicemente aggiungendo stadi alla cate-
na. Altri vantaggi di questa tecnica sono una ridotta occupazione di area e la possibilità di 
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funzionamento low-power se si polarizzano i transistor in zona di debole inversione. Lo 
svantaggio maggiore è costituito dall’offset dei vari blocchi che si somma nella catena. 
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Figura 1.34:  Schema a blocchi della tecnica della cascata di transconduttori e transresistori. 
 
• Bulk driven transistor: i transistor di ingresso del transconduttore vengono posti in well 
isolate e i loro gate vengono collegati a massa. Il segnale viene iniettato attraverso il termi-
nale di body di ciascun transistor ed in questo modo il funzionamento è simile a quello di un 
mos standard nel cui modello per piccolo segnale si sostituisca a mg  la transconduttanza 
body-source mbg . Il vantaggio è nel valore ridotto di mbg  rispetto a mg  (circa 0.2-0.4 volte 
mg ). Il valore di mbg  è fortemente dipendente dal processo e il pilotaggio attraverso il bulk 
introduce un’impedenza di ingresso finita [26]. 
• Floating gate transistor: si tratta di utilizzare dei MOS a gate flottante del tipo utilizzato 
per le memorie EEPROM (si realizzano con un processo standard CMOS a due livelli di po-
lisilicio, dei quali uno viene utilizzato per realizzare il gate flottante e l’altro per la faccia 
superiore della capacità di accoppiamento). Il segnale giunge al terminale di gate attraverso 
degli accoppiamenti capacitivi, come si vede dal modello di figura 1.35, dove 1CV  è il termi-
nale su cui è applicato il segnale, mentre 2CV  un terminale di controllo posto ad una tensio-
ne costante. Supponendo trascurabili le capacità fra il gate flottante e source, drain e bulk ri-
spetto a 1C  e 2C  la transconduttanza che si ottiene  realizzando una coppia differenziale con 
tali transistor è, in considerazione del partitore capacitivo, data da [26]:  
2
1 2
m m
CG g
C C
= +                                                             (1.17) 
dove mg  è la transconduttanza del transistor. 
Lo svantaggio è l’incertezza sul funzionamento in continua, dove il potenziale del floating-
gate è non determinato. 
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Figura 1.35: Simbolo del floating gate transistor (a) e suo modello capacitivo equivalente (b). 
 
 
 
1.7  Parametri di prestazione dei filtri tempo-
continui. 
I parametri tipici per valutare le prestazioni dei filtri tempo-continui sono l’accuratezza del-
la funzione di trasferimento, il consumo di potenza, la linearità ed il rumore. In particolare me-
ritano di essere approfonditi questi ultimi due parametri: la linearità determina la massima am-
piezza di segnale applicabile in ingresso, mentre il rumore limita il minimo segnale applicabi-
le. Le grandezze che quantificano questi parametri sono: 
• Distorsione Armonica Totale (THD): si valuta applicando in ingresso al sistema un tono 
ad una pulsazione 1ω , detta fondamentale, e rapportando la potenza totale delle armoniche 
di ordine superiore del segnale di uscita a quella dell’armonica fondamentale: 
2
2
1 1
( )
( )
N
i
i
A
THD
A
ω
ω==∑                                                           (1.18) 
dove ( )kA ω  è l’ampiezza della componente di pulsazione 1k kω ω=  del segnale in uscita. E’ 
evidente che per un sistema perfettamente lineare il valore della THD deve essere nullo. 
• Range Dinamico (DR): è il parametro cruciale per la valutazione delle prestazioni del 
filtro ed è così definito: 
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,maxin
in
V
DR
N
=                                                                (1.19) 
dove ,maxinV  è l’ampiezza massima del segnale che si può mandare in ingresso facendo fun-
zionare il sistema nella zona di linearità (definita come la zona entro la quale la THD si 
mantiene sotto un certo valore) e inN  è il valore rms del rumore riportato in ingresso ed in-
tegrato nella banda di interesse e che equivale quindi al minimo valore di tensione accettabi-
le in ingresso.  
• Punto di Intercetta del Terzo Ordine (IP3): è una misura della componente di distorsio-
ne del terzo ordine. Ci si focalizza sul terzo ordine perché nei circuiti fully-differential le di-
storsioni di ordine pari sono tipicamente nulle, e quindi dominano quelle del terzo ordine. E’ 
comunque possibile definire, nel caso in cui dominino le distorsioni del secondo ordine an-
che un punto di intercetta del secondo ordine (IP2). 
Il punto di intercetta del terzo ordine si può valutare applicando in ingresso al sistema un 
segnale del tipo: 
1 2( ) cos( ) cos( )inv t A t A tω ω= +  
per cui il segnale di uscita sarà, supponendo nulle le distorsioni di ordine pari e trascurabili 
quelle di ordine superiore al terzo [11]: 
3
1 3( ) ( ) ( )out in inv t a v t a v t≅ + =  
( ) ( )3 33 31 1 2 1 29 cos( ) cos( ) cos(3 ) cos(3 )4 4
a aa A A t t A t tω ω ω ω⎛ ⎞= + + + + +⎜ ⎟⎝ ⎠  
( ) ( )3 33 31 2 2 1 1 2 2 13 3cos(2 ) cos(2 ) cos(2 ) cos(2 )4 4
a aA t t t t A t t t tω ω ω ω ω ω ω ω+ + + + + − + −  
I termini che si considerano significativi, in particolare per filtri a banda stretta o passa bas-
so sono quelli a frequenza 1 2(2 )t tω ω−  e 2 1(2 )t tω ω−  perché si trovano a frequenze molto 
vicine a quelle di ingresso se 1ω  e 2ω . 
Si possono allora definire le distorsioni di intermodulazione come: 
33
1 1 1
9
4D
aI a A A a A= + ≅                                                       (1.20) 
e: 
33
3
3
4D
aI A=                                                                 (1.21) 
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Si è supposto, come di solito avviene, sia 
33
1
9
4
a A a A?                                                                (1.22) 
E’ possibile definire il rapporto di intermodulazione del terzo ordine (ID3): 
3
1
3 D
D
IID
I
=                                                                  (1.23) 
3IP3OIP
3IIP
1a−
1DI 3DI
 
Figura 1.36: Rappresentazione grafica delle distorsioni da intermodulazione al variare 
dell’ampiezza del segnale di ingresso. 
 
Rappresentando 1DI  e 3DI  su un grafico in dB al variare dell’ampiezza del segnale 
d’ingresso A, si nota un andamento lineare dei due termini con pendenza ovviamente supe-
riore per  3DI . Il punto in cui le due rette si intersecano, è definito punto di intercetta del ter-
zo ordine (IP3) (figura 1.36). Da notare che questo punto non può essere realmente misura-
to, ma va estrapolato dai dati misurati, perché aumentando A oltre un certo limite, perde va-
lidità la (1.22). La conoscenza del punto di intercetta del terzo ordine è utile perché permette 
di determinare che livello di segnale deve essere scelto per raggiungere il livello di rapporto 
di intermodulazione desiderato, vale infatti la relazione in dB [11]: 
1
33
2D
IDOIP I= − . 
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CAPITOLO  2 
 
 
Descrizione e ottimizzazione del tran-
sconduttore a basso mG  
 
 
2.1  Cenni ai transconduttori CMOS per filtri Gm-C. 
In un transconduttore CMOS, la conversione tensione-corrente è ottenuta applicando i se-
gnali di ingresso e di tuning a uno o più transistor secondo una delle tre possibili combinazioni 
mostrate in tabella 1. 
 
Metodo Zona Segnale Tuning 
1 Saturazione GSV  DI  
2 Triodo DSV  GSV  
3 Triodo GSV  DSV  
 
Tabella 2.1:  Classificazione dei transconduttori in base alle modalità di applicazione del se-
gnale e del tuning. 
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2.1.1  Transconduttori basati sul metodo 1. 
Si possono ottenere transconduttori lineari utilizzando mos in saturazione se si osserva che, 
per due transistor 1M  ed 2M  di uguali dimensioni, si ha: 
( ) ( ) ( )( )2 21 2 1 2 1 2 1 222 2 2GS t GS t GS GS t GS GSI I V V V V V V V V V
β β β− = − − − = + − −                (2.1) 
Quindi è sufficiente imporre che la somma delle due tensioni gate-source sia costante e che la 
loro differenza sia pari al segnale differenziale di ingresso. 
La realizzazione più semplice di questo principio è una semplice coppia differenziale come 
in figura 2.1, in cui i source sono connessi a massa (coppia pseudo-differenziale). 
1M 2M
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Figura 2.1:  Transconduttore basato su una semplice coppia differenziale. 
 
Dalla (2.1) si ricava: 
( )m CM tG V Vβ= −                                                               
Si può dunque effettuare il tuning tramite la tensione CMV , tenendo però presente che in tale 
modo si modifica il range dinamico del circuito. Inoltre tale schema non è ovviamente adatto 
ad essere utilizzato per segnali di ingresso il cui modo comune può variare entro ampi limiti. 
Un’altra topologia che non impone la costanza di CMV  è riportata in figura 2.2a. 
1V 2V
BVBV
1I 2I 1
V 2V
1I 2I
1M
1M
2M
2M
1nM 2nM
BIBI
 
Figura 2.2:  Transconduttori con MOS in zona di saturazione: (a) con generatori flottanti, (b) 
con realizzazione dei generatori tramite MOS. 
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In questo caso si ha: 
( )( )1 2 1 22 B tI I V V V Vβ− = − −  
I generatori flottanti possono essere realizzati attraverso le cadute di tensione fra gate e source 
di due transistor 1nM  e 2nM , come in figura 2.2b, dove 1n? . Infatti se il rapporto WL  di 
questi transistor è molto maggiore di quello di 1M  ed 2M , risulta 1 2 2B Dn DnI I I I= + ?  e sotto 
questa approssimazione la tensione gate-source di 2nM  si mantiene costante. 
Il valore della transconduttanza è: 
( ) 11 1 1
1
2 82 2 B Bm GSn t
I IG V V
n n
ββ β β= − = =                                          
Il problema del circuito è nell’utilizzo di correnti molto maggiori di quelle che devono esse-
re fornite in uscita a causa della necessità di realizzare 1n? . Se si diminuisse il valore di n le 
prestazioni del circuito in termini di linearità peggiorerebbero. 
Una soluzione proposta in [11] per risolvere questo problema è rappresentata in figura. 
1V 2V
BVBV
1I 2I
1AM 2 AM
1BM 2BM
 
Figura 2.3:  Transconduttore con MOS in saturazione proposto in [11]. 
 
 
2.1.2  Transconduttori basati sul metodo 2. 
Un semplice transconduttore CMOS si può realizzare con una coppia differenziale con resi-
stenze di degenerazione sul source. Queste resistenze vengono realizzate tramite un MOS in 
zona triodo, in modo da effettuare il tuning della transconduttanza attraverso la tensione di 
gate di quest’ultimo. Il circuito che realizza quanto detto è mostrato in figura 2.4a. 
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Figura 2.4:  Transconduttori basati su MOS in zona triodo utilizzato come resistore di degene-
razione. 
 
Per il circuito di figura 2.4a, si ha: 
( )1 3
3 3
1
2 2
1
2
m
m C S t
m
gG V V Vr rg
β= ≅ = − −
+
                                            (2.2) 
ed è dunque possibile regolare la transconduttanza variando CV . Il circuito soffre però di alta 
sensibilità al modo comune di ingresso, che provoca la variazione di 3SV  nella (2.2). Il pro-
blema maggiore però è la limitata linearità, infatti la (2.2) è valida solo per valori abbastanza 
piccoli di 3D SV  per i quali il transistor 3M  si comporta in maniera lineare. Poiché 
all’aumentare di 1 2dV V V= −  il valore di 3D SV  tende ad aumentare, il termine quadratico 
nell’espressione della corrente non è più trascurabile e si ha una diminuzione del mG , e quindi 
una perdita di linearità. 
Una maggiore linearità è offerta dalla topologia di figura 2.4b, in cui il comportamento dei 
transistor di degenerazione dipende anche dal segnale applicato. Infatti qui all’aumentare di 
dV  si sommano due effetti contrastanti che tendono a mantenere piccola la variazione di mG : 
l’aumento di 3DSV  che tende a far aumentare la resistenza equivalente di 3M  e 4M , come nel 
caso del circuito di figura 2.4a, e l’aumento di 1 3GS GSV V= , che tende a diminuire la resistenza 
equivalente. 
Il circuito di figura 2.4c è un’ulteriore soluzione al problema di incrementare l’intervallo di 
tensioni di ingresso per cui il transconduttore si comporta linearmente. Considerando uguali 
tutti i transistor si ha: 
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L’aumento di linearità è consentito dal fatto che la tensione differenziale di ingresso si di-
vide in due parti uguali ciascuna delle quali cade tra gli ingressi di una delle due coppie diffe-
renziali ( 1M - 3M  e 2M - 4M ). Si ottiene dunque una zona lineare doppia rispetto a quella di 
una singola coppia differenziale e un valore di mG  dimezzato. Cercare ulteriori aumenti di li-
nearità realizzando questa suddivisione su un numero di coppie differenziali maggiore di tre 
non è però consigliabile a causa del degrado che si introduce sulla fase del segnale [32]. 
Nei transconduttori esaminati finora si sfruttava la possibilità di utilizzare come resistori dei 
transistor polarizzati in zona triodo, ma, come visto, la linearità era limitata dal termine qua-
dratico nell’equazione della corrente nel MOS. Si può allora pensare di cancellare il termine 
quadratico per differenza utilizzando una disposizione simmetrica dei transistor. 
 
 
2.1.3 Transconduttori basati sul metodo 3. 
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Figura 2.5:  Transconduttori basati su mos in zona triodo utilizzati in modo "attivo". 
 
Nel circuito di figura 2.5a i due loop costituiti dai due amplificatori operazionali e dai due 
inseguitori di source 3M  ed 4M  impongono che le tensioni di drain di 1M  ed 2M  rimangano 
fissate a CV , in modo che risulti 1 2DS DS CV V V= = . Di conseguenza: 
2 2
1 2 1 2 12 2 2 2
d C d C
CM C CM C C d
v V v VI I V V V V V vβ β β⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞− = + − − − − =⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦ ⎣ ⎦  
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e quindi 
1m CG Vβ=  
Il transconduttore si mantiene in zona lineare fin tanto che i transistor di ingresso rimango-
no in zona triodo, cioè per 1,2 C tV V V≤ + . 
In figura 2.5b è riportata un’altra topologia circuitale basata sul principio della cancellazio-
ne dei termini quadratici proposta in [33]. 
Entrambe le topologie presentano il difetto tipico dei transconduttori basati sul metodo 3: la 
necessità di avere una tensione di modo comune fissata. Nei circuiti in figura 2.5, infatti, è e-
vidente che se la tensione di modo comune variasse, varierebbe anche la tensione sul source di 
1M  ed 2M , e quindi, si avrebbe una variazione della transconduttanza. 
 
 
2.2  Specifiche del sistema. 
L’obiettivo di questo lavoro è la realizzazione di un filtro integrato passa basso da posizio-
nare come ultimo elemento della catena di lettura di un sensore di portata descritto in dettaglio 
in [28]. Le specifiche del filtro sono state determinate dai parametri di tale sensore, ma per 
aumentare la versatilità dell’oggetto si è deciso di realizzarlo come filtro universale del tipo 
rappresentato in figura 1.19, con frequenza caratteristica variabile tramite una tensione di tu-
ning esterna nel range di una decade. Il filtro universale potrà essere configurato come passa-
basso, passa-alto, passa-banda oppure notch semplicemente connettendo i pad di ingresso al 
segnale oppure al ground.  
I parametri del sensore da tenere in considerazione per il dimensionamento del filtro sono: 
• Range di funzionamento: 1 ÷ 200 sccm; 
• Caratteristica di trasferimento: uV Kf= , con uV  tensione di uscita, f flusso da misurare e 
K = 3.5 µV/sccm; 
• Risoluzione: 1 sccm; 
• Banda del sensore: 10 Hz. 
Da tali parametri è possibile determinare le specifiche di range dinamico e frequenza di taglio 
del filtro. 
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Per il sistema considerato occorre che il range dinamico sia tale da permettere la distinzione 
della minima e della massima portata, quindi deve risultare 
dB
sccm
sccm
DR
dB
46
1
200 ≈⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛≥ . 
Si desidera inoltre che il filtro elimini tutte le componenti frequenziali non incluse nella 
banda del sensore (10 Hz) in modo da ridurre il rumore in uscita. 
La realizzazione di un filtro a frequenza così bassa presenta, come visto, alcune complica-
zioni. Nel capitolo 1 è emerso che è richiesto l’utilizzo di un transconduttore a transconduttan-
za adeguatamente bassa. Una stima della trasconduttanza richiesta può essere effettuata consi-
derando di utilizzare condensatori dell’ordine di 10 pF (che risultano facilmente integrabili): 
6282 ≈= πfCGm pS 
Per quanto riguarda la tecnologia utilizzata, il circuito è stato progettato utilizzando il pro-
cesso BCD6 della ST-Microelectronics. Si tratta di un processo che consente l’integrazione su 
singolo die di transistor Bipolari, CMOS e DMOS (BCD); il processo è particolarmente indi-
cato per applicazioni di potenza, dato che è possibile gestire tensioni anche molto elevate, su-
periori alle decine di Volt. Inoltre il processo dispone di una libreria di componenti per lo svi-
luppo di circuiti analogici e digitali standard, con tensioni di alimentazione caratteristiche dei 
chip che svolgono elaborazione analogiche e digitali di segnali. Il progetto che verrà descritto 
nel seguito è stato realizzato utilizzando solo la libreria di processo caratterizzata da una ten-
sione di alimentazione di 3.3 V. Inoltre sono stati utilizzati solo quei componenti che si posso-
no ritrovare in un processo CMOS digitale standard: si tratta di transistor nmos e pmos con 
lunghezza minima di canale di 0.35 µm (che possono essere entrambi realizzati in modo che il 
relativo terminale di bulk sia indipendente dal substrato del chip), capacità del tipo poly-
diffusione n+ e resistori di polisilicio, a bassa ed alta resistività. 
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2.3  Descrizione del transconduttore. 
Il trasconduttore a basso mG  utilizzato per la realizzazione del filtro è descritto in [29] e 
[30]. Si tratta di una nuova topologia circuitale che utilizza come nucleo una coppia differen-
ziale polarizzata in zona triodo con il tuning effettuato tramite la DSV  (metodo 3 del paragrafo 
2.1). I trasconduttori realizzati secondo i metodi 1 e 2, infatti, presentano un valore di mG  e 
una dinamica differenziale di ingresso entrambe proporzionali a ( )GS tV Vβ − , per cui non è 
possibile ottenere contemporaneamente un piccolo mG  ed un’ampia dinamica. Va evidenziato 
che, poiché i transconduttori, a differenza degli amplificatori operazionali, lavorano raramente 
con gli ingressi in corto-circuito virtuale, per essi è spesso richiesta una dinamica differenziale 
di ingresso sufficientemente larga. 
Come si vedrà nei prossimi paragrafi, la grande innovazione che questo transconduttore in-
troduce rispetto a tutti gli altri basati sul metodo 3, consiste nella possibilità di funzionamento 
con tensioni di modo comune di ingresso variabili entro un ampio range. Presenta inoltre tutti i 
vantaggi tipici dei circuiti single-ended, come quello di non richiedere alcun circuito di con-
trollo per il modo comune di uscita. 
 
 
2.3.1  Principio di funzionamento. 
Il nucleo del transconduttore è mostrato in figura 2.6. 
1M 2M1V 2V
0I
1I 2I
 
Figura 2.6:  Nucleo del transconduttore proposto. 
 
I transistor 1M  ed 2M  vengono mantenuti in zona triodo con la stessa DSV  da un circuito 
che sarà mostrato in seguito, per cui le loro correnti sono: 
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( ) 21,2 1,2 12GS t DS DSI V V V Vβ ⎡ ⎤= − −⎢ ⎥⎣ ⎦                                                  (2.3) 
da cui si trova: 
1 2 DS dI I V vβ− =                                                               (2.4)                      
dove dv  è la tensione di ingresso differenziale. 
La transconduttanza dello stadio, mG′ , è dunque data da 
m DSG Vβ′ =                                                                     (2.5) 
ed è dunque possibile effettuare il tuning semplicemente agendo sulla DSV . 
E’ a questo punto utile valutare la la massima tensione di ingresso differenziale. 
Le correnti 1I  e 2I  possono essere scritte come 
0
1,2 2 2
d
DS
I vI Vβ= ±  
Sostituendo questa espressione nell’equazione (2.3), si ricava la seguente espressione per le 
tensioni di gate overdrive ( )GS tV V−  dei transistor 1M  ed 2M : 
0
1,2 2 2 2
DS d
GS t
DS
I V vV V
Vβ− = + ±                                                    (2.6)  
Imponendo la condizione 1,2GS t DSV V V− >  per mantenere 1M  ed 2M  in zona triodo, si ot-
tiene il massimo valore ammissibile per dv : 
( ) 0max 2d ov DS DS
DS
Iv V V V
Vβ= − = −                                                 (2.7) 
dove ovV  è la tensione di overdrive per 0dv = . Al fine di ottenere un’ampia dinamica di in-
gresso differenziale è dunque richiesta una elevata tensione di overdrive. Sfortunatamente la 
(2.6) indica che, se la corrente 0I  è tenuta costante, la tensione di overdrive contiene un termi-
ne inversamente proporzionale a DSV . Di conseguenza non è possibile ottenere allo stesso 
tempo grandi ovV  e grandi DSV . Si verifica inoltre un eccesivo aumento di ovV  per valori mol-
to piccoli di DSV . 
Si deve inoltre segnalare che la tensione ovV  influenza la minima tensione di modo comune 
di ingresso minCV , attraverso l’equazione: 
min 1,2 min minC GS ov tnV V V V V V= + = + +                                               (2.8) 
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dove minV  è la tensione minima di uscita dello specchio che realizza il generatore di corrente 
0I . La soluzione che si adotta per mitigare in parte questi effetti è quella di far variare 0I  co-
me DSV . Nell’implementazione descritta nei prossimi paragrafi, infatti, si ricaveranno 0I  e 
DSV  dalla stessa corrente di tuning tuneI , secondo le seguenti formule: 
0 1 tuneI k I= ,   DS BV RI= ,   2B tuneI k I=                                              (2.9) 
In questo modo la tensione di gate overdrive diventa: 
(0)
2
DS
ov ov
VV V= +  
dove 1
2
(0)
2ov
kV
k Rβ=  indica il limite di ovV  per 0DSV → . 
In queste condizioni la massima tensione di ingresso differenziale è: 
( ) 1max
2
2 2 (0)d ov DS ov DS DS
kv V V V V V
k Rβ= − = − = −                                    (2.10) 
Ricordando che m DSG Vβ′ = , si nota che è possibile ottenere piccoli valori di  transconduttanza 
riducendo DSV  senza senza degradazione sia per la dinamica di ingresso differenziale che per 
quella di modo comune. 
 
 
2.3.2 Topologia del transconduttore. 
In figura 2.7 è mostrato il circuito completo del transconduttore, dove i transistor 1M  ed 
2M  cosituiscono la coppia di ingresso in zona triodo. L’imposizione delle DSV  avviene attra-
verso il loop di reazione basato sul Three Input Amplifier (TIA) e sui transistor 3M  ed 4M , 
che costituiscono uno stadio di uscita differenziale a source comune. Questi ultimi formano 
anche con 5M  ed 6M  gli specchi necessari per portare in uscita il segnale. 
Si definiscono i seguenti rapporti: 
0
1
15
1k ββ= = ,      
16
2
15
k ββ=                                                        (2.11) 
Il TIA è polarizzato dalla corrente BI  ed il suo funzionamento è caratterizzato dalle seguen-
ti espressioni valide nel range di funzionamento lineare: 
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Figura 2.7:  Circuito completo del transconduttore proposto. 
 
( )
2 2
od oA oB dd A B
oA oB A B
oc cc S off
V V V A V V
V V V VV A V V
≡ − = −
+ +⎛ ⎞≡ = − −⎜ ⎟⎝ ⎠
                                         (2.12)  
dove 1ccA ?  e 1ddA ?  sono rispettivamente le amplificazioni di modo comune e di modo 
differenziale, mentre offV  è un offset sistematico di ingresso per il modo comune.  
Si possono identificare due anelli di reazione distinti entrabi formati dal TIA e dai transistor 
3M  ed 4M : quello per il modo differenziale che impone l’uguaglianza degli ingressi AV  e BV  
e quello per il modo comune che impone DS of fV V= . Tali relazioni, rese valide dall’elevato 
guadagno d’anello di entrambi i loop, sono sintetizzate nella formula seguente: 
A S B S of fV V V V V− = − =                                                          (2.13) 
Si verifica quindi che 1DSV  e 2DSV  sono uguali e fissate ad un valore controllabile tramite 
tuneI . 
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E’ importante notare che non è stata fatta alcuna ipotesi sulla costanza della tensione di 
modo comune di ingresso, a differenza di quanto avviene spesso su altri transconduttori basati 
su transistor in zona triodo utilizzati in maniera “attiva” (non come semplici resistori variabi-
li).  
Al fine di calcolare la corrente di uscita, si possono definire i seguenti rapporti: 
13 14
3
15 15
k β ββ β= = ,        
5 6
3 4
β βα β β= =                                                 (2.14) 
Poiché lo specchio cascode 9M , 10M , 11M , 12M  ha guadagno di corrente unitario, si ha: 
( ) ( ) ( )3 4 2 13 1 14out D D D D D DI I I I I I Iα α ⎡ ⎤= − = + − +⎣ ⎦  
Considerando poi che 13 14 3D D tuneI I k I= = , applicando le (2.4) e (2.9), si ottiene: 
out m dI G v=                                                                   (2.15) 
dove la transconduttanza mG  vale: 
m m DSG G Vα αβ′= =                                                            (2.16)  
Tramite il fattore α <1 si realizza dunque la divisione della corrente per la riduzione della 
transconduttanza rispetto al valore mG′  fissato dal nucleo.  
I transistor 13M  ed 14M , le cui correnti, essendo nominalmente uguali, non influenzano la 
corrente di uscita, hanno la funzione di fornire una corrente costante ai due transistor a source 
comune ( 3M  ed 4M ), in modo che essi non vengano mai spenti. Se ciò accadesse, a causa di 
segnali di ingresso che vadano oltre il range di dinamica corretto, il sistema si troverebbe a la-
vorare in una zona di funzionamento in cui il guadagno d’anello è molto diverso da quello che 
si ha nel normale funzionamento del circuito, e ciò, come dimostrano le simulazioni effettute, 
porterebbe all’instabilità. Infatti una riduzione eccessiva delle correnti 3DI  e 4DI  provoca una 
degradazione del margine di fase dovuta alla riduzione delle frequenze di polo e zero di 3M  
ed 4M . Si noti che nel circuito tutte le correnti sono proporzionali ad tuneI  in modo che tutte 
le singolarità del circuito varino coerentemente all’interno dell’intero range di tuning, stabiliz-
zando così il margine di fase dell’anello. 
I condensatori 1cC  e 2cC , posti a ponte sullo stadio di guadagno costituito dai transistor a 
source-comune, realizzano una compensazione di tipo Miller. Si pone perciò il classico pro-
blema dello zero di feed-forward a parte reale positiva che può essere eliminato con la tecnica 
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classica dell’inserimento di una resistenza in serie alla capacità [15]. Il valore della resistenza 
da inserire è pari all’inverso della transconduttanza dello stadio su cui è posta la capacità pon-
te, quindi 31 mg . Poiché 3mg  varia con il tuning anche la resistenza da inserire dovrà variare 
allo stesso modo e, come si vedrà nello studio del TIA, sarà realizzata con un transistor. 
La corrente è fornita in uscita tramite specchi cascode in modo da realizzare un’elevata im-
pedenza d’uscita e rendere quindi la corrente outI  il più possibile invariante rispetto alle varia-
zioni della tensione di uscita. Il circuito che fornisce le tensioni di polarizzazione degli specchi 
1BV  e 2BV  è mostrato in figura 2.8. Pochè tali tensioni, per garantire che i transistor degli spec-
chi rimangano in zona di saturazione, devono variare con il tuning [30], sono state realizzate 
come cadute di tensione fra gate e source di transistor polarizzati con correnti proporzionali ad 
tuneI .  
1M 2M
3M 4M
5M
6M
1BV2BV
DDV
BV
 
Figura 2.8:  Circuito di polarizzazione degli specchi del transconduttore. 
 
 
2.3.3 Descrizione del TIA. 
Lo schema completo del TIA è mostrato in figura 2.9. 
La sua struttura è composta da uno stadio di ingresso, costituito da AM , BM  ed CM , che 
converte le tensioni di ingresso in segnali di corrente che vengono specchiati verso l’uscita at-
traverso gli specchi n-MOS posti in basso. La sezione di uscita è costituita da due parti distin-
te: i rami con 3AM  e 3BM , che forniscono i terminali per la compensazione, e la sezione di u-
scita propriamente detta, costituita dai rami con 4AM  e 4BM . Si può analizzare solo metà del 
circuito, dato che esso risulta completamente simmetrico. 
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Figura 2.9:  Schema circuitale del Three Input Amplifier (TIA). 
. 
Osservando la sezione di uscita, il segnale utile si trova nella corrente di drain di 3AM  e in 
pratica sul suo drain è già presente un segnale pari a oAV . Infatti il transistor 4AM  è un sempli-
ce traslatore di livello, che non introduce alcuna amplificazione apprezzabile, ma è necessario 
per il corretto pilotaggio dei transistor 3M  ed 4M  del transconduttore. 
Per quanto riguarda la polarizzazione, BI  è proporzionale alla corrente 0I  che polarizza la 
coppia di ingresso del transconduttore. Affinché il sistema funzioni, è sufficiente che le cor-
renti di polarizzazione in tutti i rami siano proporzionali a BI . 
Gli specchi di corrente presenti sono dimensionati in maniera che risulti: 
1 1 1
2 2 2 3 3
3 3
3
4
22 2
1 1 1
1
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E D
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A B C A B
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k
β
β
ββ β
β β β
=
= =
= = = =
′=
=
= = =
                                                (2.17) 
Da una semplice analisi del circuito si trova: 
( )
3 3' 3 3
T DA DB DC T B
DC DC
k I I I k II I
+ += = =  
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Quindi le correnti in 3CM  ed 3CM ′  non dipendono dal segnale di ingresso. Inoltre si ha che 
3DA T DAI k I=  e 3DB T DBI k I=  e si può dunque facilmente dimostrare che, considerando infinita 
la resistenza d’uscita dei MOS, le porte d’uscita sono non saturate solo se 
3
B
DA DB DC
II I I= = = . 
Poiché AM , BM  ed CM  sono identici e sono polarizzati con correnti uguali, essi hanno i-
dentiche tensioni di gate overdrive, ed avendo il source cortocircuitato con il terminale di bulk, 
hanno anche uguali tensioni di soglia, per cui è dimostrata la (2.13). Si ha:  
( ), , 3 3B Boff A B S ovA B tp ovC tpI IV V V V V R V V R= − = − + + + + =                           (2.18)  
La corrente BI  è proporzionale attraverso 2k  a tuneI  ed è la variabile che permette di fissa-
re l’offset dell’amplificatore e quindi le DSV  dei transistor di ingresso. 
I transistor cpAM  e cpBM  connessi a diodo simulano le resistenze necessarie per la cancel-
lazione degli zeri introdotti dalle capacità di compensazione. Il valore della resistenza equiva-
lente, come detto nel paragrafo 2.3.2 deve essere: 
3 3
3
1 12 2cpA DcpA D
mcpA m
I I
g g
β β= = =  
Deve dunque essere: 
3 3 3
T B
D cpA DcpA cpA
k II Iβ β β= =                                                    (2.19) 
 
 
2.4 Analisi di rumore. 
Per il calcolo del rumore complessivo del transconduttore viene utilizzato il circuito per 
piccolo segnale di figura 2.10, nel quale sono indicate le sorgenti di rumore considerate e gli 
ingressi sono cortocircuitati a massa. 
Poichè si cerca una stima del rumore a bassa frequenza, il rumore introdotto da ciascun di-
spositivo attivo può essere rappresentato da un generatore di corrente collegato tra drain e 
source. E’ nota la densità spettrale di potenza di ciascun generatore, che, per un generico mo-
sfet, vale, considerando rumore termico e rumore flicker: 
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21( ) 4
n
f
i m
N
S f kTg g
WL f
= +                                                       (2.20) 
dove k è la costante di Boltzmann, T la temperatura assoluta, mg  la transconduttanza del di-
spositivo e W e L le sue dimensioni geometriche. fN  è una costante dipendente dal processo, 
diversa per n-MOS e p-MOS, il cui valore è indicato nell’appendice B. La conduttanza g vale 
( )GS TV Vβ −  per i transistor in zona triodo e 23 mg  (con ( )m GS Tg V Vβ= − ) per i transistor in 
saturazione [27]. 
Il rumore introdotto dal TIA è schematizzato dai due generatori nTdv  e nTcv . 
1M 2M
3M 4M5M 6M
7M 8M
9M 10M
11M 12M
13M 14M
15M 16M0M
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outI
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2
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1cC 2cC
2
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Figura 2.10:  Circuito equivalente per il calcolo del rumore in uscita. 
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2.4.1 Analisi di rumore del nucleo del transconduttore e degli specchi. 
In figura 2.10 alcuni generatori sono stati scomposti in due generatori equivalenti verso 
massa per semplificare i calcoli svolti. Non sono mostrati i generatori di rumore per 0M  ed 
15M , perchè agiscono a modo comune e il loro effetto sull’uscita è nullo se si suppone che il 
circuito sia perfettamente bilanciato. Anche i generatori 1ni  e 2ni  collegati ai source di 1M  e 
2M  agiscono a modo comune e non hanno effetto sull’uscita. 
Verrà ora calcolata la corrente di cortocircuito del transconduttore, operando la sovrapposi-
zione degli effetti su tutti i generatori mostrati in figura 2.10. Infatti, per il teorema di Theve-
nin generalizzato il transconduttore rumoroso è equivalente ad un transconduttore senza gene-
ratori interni di rumore, con un generatore di corrente in parallelo all’uscita caratterizzato dalla 
densità spettrale di potenza calcolata nel seguito del paragrafo. Questo è possibile assumendo 
di lavorare a frequenze abbastanza basse da poter considerare nulla la corrente entrante nei ter-
minali di ingresso. Si trascurerà in questa prima analisi, il contributo dei generatori di rumore 
riportati in ingresso del TIA ( nTdv  e nTcv ) che sarà studiato accuratamente nel paragrafo 2.4.2. 
Le correnti 1ni , 13ni  ed 3ni  concorrenti nel nodo di drain di 1M  (ed analogamente 2ni , 14ni  ed 
4ni ) trovano verso il drain di 3M  una bassa resistenza, dovuta alla reazione dell’amplificatore. 
Infatti se A è il guadagno fornito dall’amplificatore tra il drain di 3M  e il suo gate, la resisten-
za vista nel drain di 3M  si può approssimare con 1
3
1
o
m
r
Ag
? . Si può allora utilizzare 
l’approssimazione secondo la quale le correnti sopra citate si considerano entranti completa-
mente nel drain di 3M ; vengono quindi specchiate verso i rami d’uscita moltiplicate per il fat-
tore di specchio α . 
Per quanto riguarda 7M  ( 8M ), il generatore di corrente 7ni  ( 8ni ) sul source vede una resi-
stenza pari a 5or  verso il drain di 5M  e una resistenza approssimabile con 
7
1
mg
 verso il source 
di 7M . Si approssima che tale corrente entri totalmente in 7M , sotto l’ipotesi che 5
7
1
o
m
r
g
? . 
Di conseguenza risulta 7 7d ni i=  e, per l’equazione nodale al drain di 7M , la corrente 7ni  non 
da contributi sull’uscita. Ragionamento analogo si può ripetere per 10M  ed 9M . 
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Per il rumore introdotto da 11M  si procede nel modo seguente. Si indica con 7 7 5D m o oR g r r?  
la resistenza vista verso l’alto sul nodo di drain di 9M ; la resistenza vista verso il source di 
9M  vale allora ( )99 91
D o
o m
R r
r g
+
+ . La resistenza equivalente di Thevenin vista dai capi del generato-
re in11 si può calcolare sostituendo a tale generatore un generatore di prova pv  e calcolando la 
corrente pi  da esso erogata. Si ha: 
9 9
9
9
1 o m
d p
D o
r gi v
R r
+= − +  
9 9
11 9 9 11 9 11
11 9
1p o m
p m D d d m D d m D p
o D o
v r gi g R i i g R i g R v
r R r
+= − − − = +?  
dove sono state usate le ipotesi 9 911
9
1 1o mm D
D o
r gg R
R r
+
+ ?  e 11 1m Dg R ? . 
Allora, applicando solo la corrente 11ni , si ha: 
( )99 1111 9 91
D o
s n
m D o m
R rv i
g R r g
+= +  
9 9 11
9 9
9 11
1 o m n
d s
D o m D
r g ii v
R r g R
+= − = −+  
11
11 12 9
11
n
g g D d
m
iv v R i
g
= = − =  
11
12 12 12 12 11
11
n
d m g m n
m
ii g v g i
g
= =?  
Per cui la corrente di rumore di 11M , specchiata da 12M  viene riportata direttamente in u-
scita. In conclusione: 
( )1 2 3 4 13 14 5 6 11 12out n n n n n n n n n ni i i i i i i i i i iα= − + + − − + − + − +  
e quindi per la densità spettrale di potenza, sfruttando le simmetrie del circuito: 
( )1 3 13 5 1122out n n n n ni i i i i iS S S S S Sα⎡ ⎤= + + + +⎣ ⎦  
Dalla densità spettrale di rumore di corrente in uscita è possibile passare alla densità spet-
trale di rumore di tensione riportato in ingresso tramite la formula: 
2
out
in
i
v
m
S
S
G
=                                                                    (2.21) 
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Si analizzano ora separatamente i contributi dovuti al rumore termico ed al rumore Flicker. 
Per il rumore termico si ha: 
( ) ( )1 3 13 5 11221 2 2in n n n n nv th i th i th i th i th i th
m
S S S S S S
G
α⎡ ⎤= + + + +⎣ ⎦  
sostituendo l’espressione della densità spettrale di potenza del rumore termico 4
ni th
S kTg= , 
l’espressione diventa: 
2 3 13 5 11
1 12
3 13 5 11
2 2 2 22 8 3
3 2in
D D D D
v th ov
m ov ov ov ov
I I I IS kT V
G V V V V
α β⎧ ⎫⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎪ ⎪= + + + +⎢ ⎥⎨ ⎬⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎪ ⎪⎣ ⎦⎩ ⎭
                     (2.22) 
Le espressioni delle correnti in funzione della corrente tuneI , ricordando che 1 1k =  e quindi 
0 tuneI I= , sono: 
13 3 0
0
3 13 3 0
11 5 3 3 0
1
2 2
1
2
D
D D
D D D
I k I
II I k I
I I I k Iα α
⎧⎪ =⎪⎪ ⎛ ⎞= + = +⎨ ⎜ ⎟⎝ ⎠⎪⎪ ⎛ ⎞= = = +⎪ ⎜ ⎟⎝ ⎠⎩
                                                (2.23)  
Sostituendo le (2.23) nella (2.22) e ricordando che, per l’equazione della corrente del MOS in 
zona triodo, vale 
0
1 2 2
DS
ov
DS
I VV
Vβ= +                                                            (2.24) 
 si ottiene: 
1 3 3 3 3
1
3 13 5 11
1 2 2 1 2 1 216 1 3 2
3 2 2in
ov DS
v th ov
m DS ov ov ov ov
V V k k k kS kT V
G V V V V V
α α⎧ ⎫⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞+ + +⎪ ⎪⎛ ⎞= + − + + +⎢ ⎥⎨ ⎬⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎪ ⎪⎣ ⎦⎩ ⎭
   (2.25) 
Dalla (2.25) si deduce che, poiché 1α ? , il contributo di rumore più considerevole è forni-
to dai transistor di uscita ( 5M , 6M , 11M , 12M ). E’ inoltre evidente che un valore basso per 
3k  migliora le prestazioni di rumore del circuito. 
Poiché il sistema è destinato a funzionare a basse frequenze il contributo di rumore più im-
portante è quello di tipo Flicker: 
( ) ( )1 3 13 5 11221 2 2in n n n n nv Fl i Fl i Fl i Fl i Fl i Fl
m
S S S S S S
G
α⎡ ⎤= + + + +⎣ ⎦                              (2.26)  
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Sostituendo nella (2.26), l’espressione del rumore Flicker 21
n
f
i Fl m
N
S g
WL f
= , con 2 Dm
ov
Ig
V
=  ed 
utilizzando le (2.23) e la (2.24): 
( ) ( )
22
2 3
1 3 2 2 2 2
1 1 3 3 3 5 5 5 11 11 11 13 13 13
2 21 14 1 2
2in
fn np npDS
v Fl ov
ov ov ov ov
N k k kVS V k
f W L W L V W L V W L V W L V
⎧ ⎫⎡ ⎤⎛ ⎞⎪ ⎪⎛ ⎞= + − + + + +⎢ ⎥⎨ ⎬⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎢ ⎥⎝ ⎠⎪ ⎪⎣ ⎦⎩ ⎭
    Risulta dunque che è necessario, per quanto possibile, massimizzare l’area dei transistor; 
inoltre sarebbe convenienete avere delle tensioni di gate overdrive abbastanza elevate, ma, 
considerando che per le correnti è previsto un tuning di un fattore 10, avere ovV  grandi già per 
il tuning minimo, potrebbe causare problemi di dinamica quando il circuito funziona per il tu-
ning massimo, visto che si avrebbe un aumento di un fattore 10  delle ovV . Anche per il ru-
more Flicker è inoltre conveniente avere 3k  piccolo. 
 
 
2.4.2 Analisi di rumore del TIA. 
Il rumore introdotto nel transconduttore dal TIA può essere studiato attraverso i due genera-
tori nTdv  e nTcv , che riportano in ingresso al TIA tutti gli effetti di rumore interni ad esso. I 
due generatori determinano rispettivamente uno sbilanciamento della DSV  a modo differenzia-
le e a modo comune. 
Per valutare il contributo di rumore offerto da nTdv  è necessario innanzitutto definire la 
conduttanza dei transistor della coppia d’ingresso che vale: 
( )1,21,2 1,2 1,2Dd GS t DS
DS
I
g V V V
V
β∂= = − −∂  
Nell’ipotesi che non sia applicato segnale in ingresso ( 0dv = ) si ha 1 2GS GSV V= . E’ inoltre 
ragionevole supporre che lo sbilanciamento dovuto al rumore sia piccolo e dunque 1 2DS DSV V≅  
perciò: 
( )d GS t DSg V V Vβ= − −  
Alle variazioni si ha: 
( )1 2 1 2d d d ds ds d nTdi i g v v g v− = − =  
perciò la corrente di rumore in uscita è 
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out d nTdi g vα=  
Il rumore riportato in ingresso al transconduttore vale dunque 
( )GS t DSd nTd
in nTd
m DS
V V Vg vv v
G V
α − −= =                                               (2.27) 
Se il segnale in ingresso dv  è nullo o comunque trascurabile, il generatore nTcv  non produ-
ce alcun effetto, mentre il suo contributo di rumore diventa rilevante nel caso in cui dv  rag-
giunga un’ampiezza tale che, per il punto di riposo della coppia di ingresso, non si possa più 
approssimare 1 2GS GSV V≅ . In queste condizioni, nell’ipotesi che l’anello imponga correttamen-
te 1 2ds ds dsv v v= =  (in assenza di rumore sarebbe 0dsv = ), si ha: 
( )1 2 1 2d d d d ds d dsi i g g v v vβ− = − =  
dove si è osservato che ( )1 2d d dg g vβ− = . Poiché ds nTcv v= , si ottiene con semplici calcoli 
l’espressione del rumore riportato in ingresso al transconduttore: 
d
in nTc
DS
vv v
V
′ =                                                                 (2.28) 
Entrambe le espressioni (2.27) e (2.28) evidenziano che utilizzare bassi valori di DSV , com-
porta peggiori prestazioni in termini di rumore.  
Restano da valutare i due generatori nTdv  e nTcv . Si può farlo partendo dallo schema circui-
tale del TIA (figura 2.9) ed aggiungendo per ogni transistor il generatore equivalente di rumo-
re fra drain e source, eventualmente scomposto in due generatori come visto nel paragrafo 
2.4.1. 
Si nota immediatamente che il contributo di rumore fornito dai mos di cancellazione degli 
zeri ( cpaM  e cpbM ) e da quelli degli stadi di uscita ( 4AM , 5AM , 4BM , 5BM ) è nullo. Infatti 
per quanto riguarda cpaM , poiché 3
1
oC
mcpa
r
g
? , la corrente  di rumore si richiude nel transi-
stor ( dcpa ncpai i= ) e non dà contributo in uscita. Analogamente avviene per 4AM  e 5AM , con-
siderando che l’uscita oAV  è connessa al gate di un transistor. E’ ovviamente nullo anche 
l’effetto del rumore dei transistor EM  ed DM  che agiscono a modo comune.  
E’ possibile quindi valutare le correnti uscenti dai terminali cpa e cpb tenendo in considera-
zione le relazioni esistenti fra le dimensioni dei vari transistor esposte nel paragrafo 2.3.3: 
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( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )
1 1 1 2 2 2 4 3 3 1
1 1 1 2 2 2 4 3 3 1
1
3 3
1
3 3
T
outA C B A C B A C B A C C A T A A
T
outB C B A C B A C B A C C B T B B
ki i i i i i i i i i i i i k i i
ki i i i i i i i i i i i i k i i′
= + + + + + + + + + + − − +
= + + + + + + + + + + − − +
 
Dunque per il modo differenziale si ha: 
( ) ( )3 3 3 3 1 1outd outA outB C C B A T B A T B Ai i i i i i i k i i k i i′= − = − + − + − + −                         (2.29) 
da cui, passando alle densità spettrali: 
1 3 3
2 22 2 2 2
outd AB Ci T i T i i i
S k S k S S S= + + +                                              (2.30) 
La densità spettrale del generatore riportato in ingresso è 
2
out
nTd
i
v
md
S
S
G
=                                                                  (2.31) 
dove 
ABmd T m
G k g=  è la transconduttanza per segnale differenziale definita dalla outd md di G v=  e 
ABm
g  la transconduttanza dei transistor di ingresso del TIA AM  ed BM . 
Utilizzando la (2.30) e la (2.31) e sostituendovi le espressioni delle 
ABi
S , 
1i
S , 
3Ci
S  e 
3i
S  che 
possono essere facilmente ricavate tramite la (2.19), si ottiene infine 
3 3 1 1 3 3
216 1 1 1 1 1 11
3nTd nTd nTd
AB
fn
v v th v f l np
m T AB AB C C
N
S S S kT k
g k f W L W L W L W L
⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎛ ⎞= + = + + + + +⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦
 (2.32) 
Per il modo comune si ha invece: 
( ) ( ) ( )1 13 3 3 31 1 1 2 2 2 4
2
1
3 3 2 2 2
outA outB
outc
T A A B BC C A BT
C B A C B A C B A C
i ii
k i i i ii i i ik i i i i i i i i i i ′
+= =
+ + ++ += + + + + + + + + + + − −
  
(2.33) 
Dalla (2.33), procedendo come fatto per il caso di modo differenziale ed utilizzando la tran-
sconduttanza per segnale di modo comune outcmc
c
iG
v
=   in luogo di mdG , è possibile calcolare 
l’espressione della densità spettrale di potenza di nTcv . Il valore di mcG  si calcola facilmente 
dalla definizione di outci  fornita nella (2.33), considerando che, applicando il solo modo comu-
ne cv , si ha 3
ABm T
outA outB
g k
i i= =  e vale dunque: 
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3
ABT m
mc
k g
G =  
Imponendo per tutti i transistor del TIA la stessa tensione di gate overdrive l’espressione 
della densità spettrale di potenza di nTcv  vale: 
2 5 9 51 1
4nTc
AB
n
fn np p
v
m T T AB AB AB AB
N kkTS
g k f k W L W L
µ
µ
⎡ ⎤⎢ ⎥⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎢ ⎥= + + + +⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎢ ⎥⎣ ⎦
 
 
 
2.5 Stabilità. 
La stabilità può essere studiata sfruttando la simmetria del circuito: si analizza prima la sta-
bilità per il modo differenziale, per il quale il circuito si comporta in maniera antisimmetrica, 
ovvero le tensioni nella metà destra e nella metà sinistra del circuito sono di ugual modulo e 
segno discorde,  e poi per il modo comune, per il quale il circuito funziona in maniera simme-
trica. 
Lo studio della stabilità per il modo differenziale può essere effettuato applicando il teore-
ma di scomposizione [34] sul circuito equivalente per piccolo segnale. Poiché, come detto, la 
rete è antisimmetrica, i nodi sull’asse di simmetria possono essere considerati a massa e 
l’analisi può essere svolta su una delle metà del circuito di partenza. Il taglio viene effettuato 
sul terminale non invertente del TIA utilizzando massa come nodo di riferimento. Il generatore 
pv  viene quindi a trovarsi all’ingresso del TIA, mentre l’impedenza pZ è posta tra il drain e il 
source di 1M , in quanto il source di 1M  è a massa nel caso differenziale. L’impedenza  pZ  è 
semplicemente data dalla capacità gsAC  del transistor di ingresso del TIA. 
In figura 2.11 è riportato il circuito da analizzare per il calcolo del guadagno d’anello 
1 2, 0
r
p v v
vA
v
β
=
= , dove rv  è la caduta ai capi di pZ . 
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pv
2
inv
inC
1R 1C
cR 1cC
2R 2C3m oA
g v
rv
oAvoAv′
oAv′2
in
md
vG
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Figura 2.11:  Circuito per il calcolo del guadagno d'anello di modo differenziale. 
 
Nel circuito equivalente del TIA si ha md T mABG k g= , 1 3oAR r= , 1 4 3gsA dbA dbcpAC C C C= + +  
e 1c
mcpA
R
g
= ; nel modello è stata trascurata la 3oCr  che andrebbe fra il terminale di compen-
sazione cpa e massa e il traslatore di livello in uscita è stato modellato come un generatore i-
deale di tensione comandato; quest’ultima approssimazione è valida solo per frequenze abba-
stanza basse, molto minori della frequenza di polo del source follower costituito da 4AM . 
Per gli altri elementi del circuito equivalente si ha che in gsAC C= , 2R  è la resistenza equi-
valente del transistor 1M  che lavora in zona triodo (si trascura la 3or  in parallelo) e vale: 
( )
1
2 1
D
GS t DS
DS
IR V V V
V
β
−⎛ ⎞∂= = − −⎜ ⎟∂⎝ ⎠
 
mentre 2 gsA pC C C= +  con pC  capacità parassita data dalla somma delle capaità dei drain di 
1M  ed 3M  verso il substrato. 
E’ evidente che il circuito equivalente di figura 2.11 è lo stesso di un amplificatore opera-
zionale a due stadi e, nell’ipotesi di cancellazione dello zero di feed-forward, possono essere 
usate le espressioni note per il prodotto guadagno banda 0ω  e per la posizione del secondo po-
lo 2ω  riportate in [35]: 
( )
0
1
1
3 1 2
2
1 2 1 2 1
1
md
c
m
c
G
C
g C C
C C C C C
ω
ω
−
=
⎛ ⎞= +⎜ ⎟⎜ ⎟+ +⎝ ⎠
                                                (2.34) 
Tali espressioni possono essere utilizzate nel dimensionamento del circuito per capire su 
quali parametri circuitali si deve agire per ottenere un buon margine di fase. 
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L’analisi di modo comune può essere svolta in maniera analoga. Si suppone che il circuito 
funzioni in maniera simmetrica: è possibile quindi operare con la tecnica standard spezzando il 
circuito in due parti uguali. Questa operazione può essere eseguita operando la sostituzione dei 
componenti posti sull’asse di simmetria del circuito con due componenti uguali in parallelo: a 
titolo di esempio la resistenza equivalente di 0M  di valore 0or  viene sostituita dal parallelo di 
due resistenze di valore 02 or ; per la simmetria delle tensioni, il ramo che collega queste due 
resistenze può essere tagliato senza alterare il funzionamento del circuito. Procedendo in que-
sta maniera si ottiene il circuito equivalente; essendo questo simmetrico, se ne considera solo 
una metà. Come nel caso differenziale si può usare il teorema di scomposizione tagliando sul 
terminale non invertente del TIA con riferimento sul source di 1M . Il margine di fase 
dell’anello, come evidenziato dalle simulazione effettuate e riportate nel paragrafo 2.7, nel ca-
so di modo comune ha un valore sistematicamente maggiore del caso differenziale, rendendo 
meno critico il problema della stabilità a modo comune. Non viene quindi eseguita la tratta-
zione analitica, che non risulterebbe di interesse pratico. 
 
 
2.6  Dimensionamento. 
L’accurata analisi di rumore svolta, consente di effettuare il dimensionamento del circuito 
ottimizzandolo per il minimo rumore. Ovviamente, il rumore non è l’unico parametro che deve 
essere tenuto in considerazione; infatti, oltre ai vincoli imposti dai rapporti di specchio fissati 
per il corretto funzionamento del circuito ed esposti nel paragrafo 2.3, nel fissare le dimensioni 
dei transistor bisogna considerare numerosi altri fattori che saranno evidenziati nei paragrafi 
seguenti. 
Dalle equazioni (2.11) e (2.18) si ricava la relazione esistente fra la corrente 0I  che polariz-
za i transistor della coppia di ingresso del transconduttore e la tensione DSV  imposta su di essi: 
0
2
3
DS
I
V k R
=                                                                   (2.35) 
Andando a sostituire la (2.35) nella (2.6) valutata per 0dv =  ed imponendo il funzionamen-
to in zona triodo della coppia si ottiene: 
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max
2
3
DS DSV Vk Rβ≤ =  
da cui  
max max
2
3
m DSG V k R
β′ = =                                                         (2.36) 
maxmG′  rappresenta il massimo valore di transconduttanza ottenibile mantenendo la coppia in 
zona triodo. Il transconduttore non è però effettivamente utilizzabile in tali condizioni, perché, 
come evidente dalla (2.7), si ha una dinamica di ingresso differenziale nulla. La massima di-
namica di ingresso differenziale si ha invece quando si impone una 0DSV → , per cui: 
0 0 max
max
2
3 m
d DS
DS DS
I I Gv V
V V k Rβ β β β
′= − = =?                                        (2.37) 
Poiché si intende realizzare una transconduttanza estremamente bassa è necessario dimen-
sionare i transistor 1M  ed 2M  in modo da avere il minimo valore di β . Le limitazioni sul più 
piccolo valore raggiungibile sono imposte dalla risoluzione del processo, che fissa il limite in-
feriore per la larghezza dei transistor, e dai problemi legati alle correnti di perdita fra canale e 
substrato nel caso di lunghezze eccessive. Inoltre le correnti di polarizzazione non devono es-
sere troppo piccole rispetto alle correnti di perdita delle varie giunzioni con il substrato. Per 
queste ragioni si fissano per la coppia di ingresso: 1,2W = 1 µm e 1,2L = 200 µm; con il valore 
n oxCµ = 120 2AV
µ  del processo di riferimento, si ottiene β  = 0.6 2AV
µ . 
• Si fissano poi 2 90k =  e R = 50 kΩ che consentono di ottenere maxmG′ = 0.66 µS, valore 
che fornisce un buon compromesso fra le dinamiche differenziale e di modo comune; infatti 
con tale valore di maxmG′  si ha maxdv = 1.1 V e per la (2.8) minCV ? 1.4 V.  
 
tuning DSV  0 tuneI I=  mG′  
min 90 mV 60 nA 54 nS 
max 900 mV 600 nA 540 nS 
 
Tabella 2.2:  Grandezze caratteristiche del nucleo del transconduttore per valori estremi di tu-
ning. 
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Il range di tuning di DSV , riportato in tabella 2.2 insieme ai conseguenti valori di 0I  e mG′ , 
è stato fissato in base alle seguenti considerazioni: 
• il valore minimo accettabile per DSV  deve essere tale che le variazioni imposte su di esso 
da rumore ed offset diano luogo ad errori accettabili; 
• un valore basso di DSV  consente di ottenere piccoli valori di transconduttanza, ma, in ba-
se alle (2.27) e (2.28) implica peggiori prestazioni in termini di rumore; 
• un valore troppo grande di DSV  implica, in virtù della (2.10), una dinamica differenziale 
ristretta in particolare per in condizioni di tuning massimo; inoltre, per raggiungere il valore 
di transconduttanza richiesto dalle specifiche sarebbe necessario un fattore di specchio α  
eccessivamente ridotto. 
Il dimensionamento di tutti i transistor è riportato in tabella 2.3. 
 
1M , 2M  1 200  11M , 12M  1 260   2m =  
3M , 4M  3 25.5   5m =  13M , 14M  1 .5 45   2m =  
5M , 6M  1 230   2m =  0M , 15M  1 .5 45   2m =  
7M , 8M  1 .5 170    16M  1 .5 45   180m =  
9M , 10M  1 .5 200  1cC , 2cC  10 pF 
 
Tabella 2.3:  Dimensionamento dei transistor del transconduttore: sono riportati i rapporti 
W L  con le grandezze intese in µm e la molteplicità m che, ove non indicata vale 1. 
 
Le dimensioni di 0M , 15M , 13M  ed 14M  sono state scelte imponendo il funzionamento in 
zona di forte inversione, avendo fissato che per il tuning minimo si abbia ovV = 100 mV. Inol-
tre si impongono 1k =1, come già detto, e 2k =1. Il valore di 2k  è stato determinato conside-
rando che, per ragioni di rumore, esso va tenuto il più basso possibile, ma un 2k  elevato mi-
gliora il margine di fase del sistema, perché aumentando la corrente in 3M  cresce 3mg  e quin-
di per la (2.34) si sposta verso l’alto il secondo polo del circuito. 
Per i transistor 3M , 4M , 5M , 6M , 11M  ed 12M  è fondamentale massimizzare l’area, in 
quanto sono quelli che, per quanto evidenziato nel paragrafo 2.4.1, forniscono il maggior ru-
more in uscita. Va tenuto in cosiderazione, però, che per 3M  ed 4M  dimensioni eccessive 
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producono grandi capacità parassite che possono portare il sistema all’instabilità, come si può 
notare dall’analisi svolta nel paragrafo 2.5. Per questa ragione il fattore di specchio α  è stato 
realizzato variando fra 3M  ( 4M ) ed 5M  ( 6M ) non solo le W, ma anche le L; sarebbero altri-
menti stati necessari per 3M  ed 4M  valori eccessivamente elevati di W.  
Il dimensionamento del circuito di figura 2.8, che fissa le tensioni di polarizzazione degli 
specchi, è riportato nella tabella 2.4. 
 
1M  1 .5 45  4M  1 .5 34   4m =  
2M  1 260   2m =  5M  1 .5 45   2m =  
3M  1 .5 34   2m =  6M  1 .5 110   2m =  
 
Tabella 2.4:  Dimensionamento del circuito di polarizzazione degli specchi. 
 
Il dimensionamento del TIA è riportato in tabella 2.5. 
Per tutti i transistor è stata imposta una tensione di gate overdrive di 100 mV per il tuning 
minimo; la corrente di polarizzazione BI  è stata fissata nel paragrafo precedente tramite 16M : 
90B tuneI I= . Dalla (2.32) sono stati individuati i transistor per i quali è conveniente utilizzare 
un’area maggiore al fine di minimizzare il rumore Flicker introdotto, tenendo sempre in consi-
derazione i problemi di stabilità connessi alle capacità parassite. Il valore di Tk  fissato uguale 
a 1
20
 è stato scelto anch’esso in base a considerazioni di rumore. 
 
AM , BM , CM  50 17   2m =  4CM  12 51  3m =  
1AM , 1BM , 1CM  1 .5 39   40m =  3CM , 3CM ′   12 51 
2AM , 2BM , 2CM  1 .5 39   2m =  cpAM , cpBM  3 25.5   5m =  
DM , EM  40 17   5m =  4AM , 5AM , 4BM , 5BM 48 5.1 
3AM , 3BM  1 .5 39   2m =  R 50 kΩ 
 
Tabella 2.5:  Dimensionamento del TIA. 
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2.7 Simulazione delle prestazioni del transconduttore. 
Il circuito è stato caratterizzato attraverso simulazioni elettriche realizzate per mezzo del simu-
latore ELDO utilizzando per i dispositivi il modello Philips 9 fornito da STMicroelectronics. 
La tensione di alimentazione utilizzata è DDV = 3.3 V. 
Il grafico in figura 2.12, ottenuto polarizzando il transconduttore con una tensione di modo 
comune di 2.2 V, riporta l’andamento del mG  al variare dell’ampiezza del segnale di ingresso 
differenziale. Si nota una’ampia dinamica, soprattutto per bassi valori della corrente di tuning; 
all’aumentare di quest’ultima, invece, per quanto visto nel paragrafo 2.3, la dinamica di in-
gresso differenziale si restringe. Nel grafico è riportata anche una curva per tuneI = 20 nA, va-
lore non compreso nel range di tuning per cui il transconduttore è stato progettato; sebbene in 
queste condizioni alcuni transistor si trovino a lavorare sottosoglia, il circuito continua a fun-
zionare. 
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Figura 2.12:  Transconduttanza al variare della tensione di ingresso differenziale per varie 
correnti di tuning.  
 
In figura 2.13 è rappresentato la transconduttanza in funzione della corrente di tuning per 
varie temperature. Il grafico evidenzia una buona linearità del circuito, ma anche notevoli va-
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riazioni del mG  in dipendenza della temperatura. Questo rende necessaria la realizzazione di 
un sistema di stabilizzazione della transconduttanza che sarà affrontata nel capitolo 3. 
 
Figura 2.13:  Andamento della transconduttanza in funzione della corrente di tuning per vari 
valori di temperatura. 
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Figura 2.14:  Transconduttanza in funzione della tensione di modo comune per alcuni valori 
della corrente di tuning. 
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Nel grafico di figura 2.14 è riportata l’andamento della transconduttanza al variare del mo-
do comune: si evidenziano ovviamente grandi variazioni per tensioni inferiori alla minCV  
dell’equazione (2.8) ed un andamento quasi costante per tensioni maggiori. La leggera pen-
denza è imputabile a fenomeni del secondo ordine non modellati dall’equazione quadratica 
della corrente nei MOS. 
La stabilità del sistema può essere valutata dai grafici delle figure 2.15 e 2.16 che rappre-
sentano rispettivamente i guadagni d’anello di modo differenziale e di modo comune in modu-
lo e fase. Da grafici, validi per il massimo tuning, si può stimare un margine di fase di circa 
52° per il modo differenziale e 87° per il modo comune. 
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Figura 2.15:  Guadagno d'anello di modo differenziale nel caso tuneI = 600 nA. 
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Figura 2.16:  Guadagno d'anello di modo comune nel caso tuneI = 600 nA. 
 
Nelle figure 2.17 e 2.18 sono riportati i risultati dell’analisi di rumore: esse rappresentano la 
densità spettrale di rumore di tensione riportata in ingresso al transconduttore rispettivamente 
per vari valori della corrente di tuning e di temperatura. Si può notare che basse correnti di tu-
ning implicano un rumore maggiore in ingresso, come previsto dall’analisi esposta nel para-
grafo 2.4. Se si valutasse invece il rumore di corrente in uscita, si avrebbe invece più rumore 
per correnti di tuning elevate (è evidente dalla (2.21), considerando che la transconduttanza 
cresce con la corrente di tuning). Per quanto riguarda le variazioni in temperatura, come pre-
vedibile, si ha una maggiore rumorosità per temperature elevate. 
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Figura 2.17:  Densità spettrale di potenza di rumore in ingresso per vari valori della corrente 
di tuning. 
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Figura 2.18:  Densità spettrale di rumore di potenza in ingresso per vari valori di temperatura. 
 
Capitolo 2.  Descrizione e ottimizzazione del transconduttore a basso Gm                            72 
Tramite il grafico di figura 2.19 è infine possibile valutare l’offset del transconduttore: esso 
riporta i risultati di un’analisi Montecarlo in cui si va a rappresentare la corrente d’uscita al va-
riare del segnale differenziale d’ingresso nel caso di tuneI = 60 nA. Le tre rette rappresentano il 
caso tipico, quello cioè in cui vengono utilizzati i valori nominali per tutte le grandezze del 
circuito, ed i due casi estremi dovuti alle variazioni casuali delle grandezze stesse. Il valore 
dell’offset che può essere estrapolato da questo grafico è di poco inferiore ai 100 mV e per al-
cune applicazioni può non essere tollerabile. Per questa ragione nel prossimo paragrafo sarà 
presentato un circuito aggiuntivo che consente di annullare l’offset, o comunque ridurlo in 
modo considerevole. 
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Figura 2.19:  Corrente d'uscita del transconduttore al variare della tensione di ingresso diffe-
renziale e con tuneI = 60 nA. I tre andamenti rappresentano il caso tipico e i due casi estremi di 
una analisi Montecarlo eseguita con 25 iterazioni. 
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2.8 Circuito di correzione dell’offset. 
L’idea su cui è basato il circuito è quella di effettuare una traslazione della caratteristica di 
uscita di figura 2.19 sottraendo parte della corrente al transistor 3M  per una traslazione verso 
l’alto oppure al transistor 4M  per una traslazione verso il basso. Non è agevole effettuare la 
stessa operazione direttamente sui transistor dello specchio di uscita perché le correnti di usci-
ta sono così piccole che occorrerebbe introdurre in parallelo a 5M  e 6M  transistori estrema-
mente lunghi. 
La sottrazione della corrente si realizza inserendo in parallelo ad 3M  ed 4M  un transistor 
che può essere attivato attraverso dei segnali di controllo esterni come in figura 2.20. 
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3pI 4pI
 
Figura 2.20:  Principio di funzionamento del circuito di correzione dell'offset. 
 
Il circuito è simmetrico, per cui è sufficiente analizzarne solo una metà, ad esempio la sini-
stra che realizza la traslazione verso l’alto della caratteristica. Gli interruttori intUa  e intUb  so-
no pilotati da segnali opposti: quando è chiuso intUb  il p-MOS 0UM  è spento e non influisce 
nel funzionamento del circuito; quando invece si chiude intUa , 0UM  si viene a trovare in pa-
rallelo ad 3M  e ne assorbe parte della corrente di polarizzazione: 
3 3D p DUI I I= −                                                                  (2.38) 
Si riduce dunque la corrente in 3M  e quindi anche la corrente che viene specchiata in 5M  e 
questo comporta un aumento della corrente in uscita.  
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La quantità di corrente sottratta DUI  è: 
3
3
U
DUI I
β
β=                                                                   (2.39) 
Da quest’ultima relazione e dalla (2.38) si ottiene: 
3
31
p
DU
U
I
I β
β
=
+
                                                                  (2.40) 
Lo schema circuitale completo del transconduttore modificato con l’aggiunta del circuito di 
correzione dell’offset è rappresentato in figura 2.21. 
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Figura 2.21:  Transconduttore con circuito di correzione dell'offset. 
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Per una maggiore accuratezza nella cancellazione dell’offset il transisor UM  di figura 2.20 
è stato diviso in quattro transistor 0UM , 1UM , 2UM , 3UM  di L e W uguali e molteplicità ri-
spettivamente 1, 2, 4, 8 attivabili in modo indipendente l’uno dall’altro. Gli interruttori sono 
stati realizzati tramite transistor pmos pilotati dall’opportuna logica di controllo. 
Dal grafico di figura 2.19 il massimo valore di corrente di offset in uscita è di circa 60 pA, 
per cui la massima corrente che può essere necessario sottrarre ad 3M  vale, considerando il 
fattore di specchio 1
90
α= , DUI = 5.4 nA.  
Dunque dalla (2.40), considerando  
3 1 13 0
3
2p
I I I I= + = = 90 nA 
si ottiene:  
33 p DU
U DU
I I
I
β
β
−= ≈ 15                                                             (2.41) 
I calcoli precedenti si riferiscono al caso di tunig minimo ( tuneI = 60 nA), ma i risultati sono 
validi anche negli altri casi, visto che al variare del tuning tutte le correnti scalano dello stesso 
fattore. 
Poiché 0 15
U
U
ββ = , si ottiene 0 3
0 3
1
225
U
U
W W
L L
= , per cui si pone 0UW = 0.7 µm e 0UL = 200 µm. 
Il dimensionamento di tutti i transistor del circuito di correzione dell’offset è riportato nella 
tabella 2.6. 
 
0UM , 0DM  0 .7 200   1m =  3UM , 3DM  0 .7 200   8m =  
1UM , 1DM  0 .7 200   2m =  , 0,1,2,3 ,U D a bM  1 0.5   1m =  
2UM , 2DM  0 .7 200   4m =    
 
Tabella 2.6:  Dimensionamento del circuito di correzione dell’offset. 
 
Il grafico di figura 2.22, che riporta le caratteristiche di uscita del circuito per alcune confi-
gurazioni dei bit di controllo, evidenzia la funzionalità del circuito descritto. 
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Figura 2.22:  Corrente di uscita del transconduttore al variare del segnale di ingresso differen-
ziale per alcuni valori dei bit di controllo del circuito di correzione dell'offset. 
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CAPITOLO  3 
 
 
Stabilizzazione termica del  
transconduttore 
 
 
Nei filtri Gm-C integrati è spesso necessario introdurre una stabilizzazione della transcon-
duttanza rispetto alla variazione dei parametri dei componenti e rispetto alla temperatura. Co-
me è noto, infatti, in un circuito integrato si riescono ad ottenere buone precisioni per quanto 
riguarda i rapporti tra grandezze omogenee, ma la precisione sul valore nominale di un para-
metro è generalmente molto bassa, con variazioni anche del 30%. Queste variazioni vanno ad 
incidere direttamente sulla posizione delle singolarità del filtro, dato che sono date da rapporti 
del tipo mG
C
. Per alcune applicazioni, come i filtri anti-aliasing e i filtri di ricostruzione, pos-
sono comunque considerarsi variazioni accettabili. In caso contrario si può procedere alla sta-
bilizzazione del mG  o della frequenza caratteristica del filtro; a volte, infatti, può non bastare 
la sola accuratezza della transconduttanza, in quanto le variazioni dei valori delle capacità in-
cidono direttamente sulla frequenza dei poli e degli zeri. 
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3.1  Tecniche di stabilizzazione. 
Affinchè una qualsiasi stabilizzazione sia possibile, è necessario avere almeno un parame-
tro di riferimento, alla cui precisione ci si affida per ottenere l’accuratezza desiderata. Se oc-
corre stabilizzare solo il mG  può bastare avere a disposizione una resistenza di valore preciso 
R, integrata o esterna al chip, e fare in modo che la transconduttanza mG  di un blocco tran-
sconduttore master esterno al filtro sia tale che 1mG R
= . La tensione (o la corrente) di tuning 
del master viene utilizzata come segnale di controllo del circuito di stabilizzazione ed inviata a 
tutti gli altri transconduttori (slaves) del filtro. In questo modo si impongono su tutti gli slaves 
le stesse condizioni di tuning. La tecnica è esemplificata dalla figura 3.1. 
inV outV
ctlV
 
Figura 3.1:  Schema di funzionamento della tecnica di stabilizzazione basata su master e sla-
ves. 
 
Due circuiti che consentono di imporre la transconduttanza del master proposti in [11] sono 
riportati in figura 3.2. 
In entrambi i casi si suppone, affinchè l’anello di reazione risulti stabile, che i segnali di 
controllo siano tali che la transconduttanza aumenta all’aumentare di tali segnali, cioè sia 
0m
ctl
G
V
∂ >∂ . Nel circuito di figura 3.2a si ha che se mG  è più piccolo di 
1
R
 allora la corrente at-
traverso R è più grande di quella in uscita dal transconduttore, perciò si ha una corrente 
nell’integratore tale da far aumentare la tensione ct lV . Si ha allora un aumento della transcon-
duttanza finché si verifica l’uguaglianza 1mG R
= . Nel circuito di Figura 1.50b si ha che se mG  
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è piccolo allora la tensione sulla resistenza è minore di BV  e il convertitore tensione-corrente 
aumenta la corrente di uscita ct lI . Questo finché non si verifica l’uguaglianza 
1
mG R
= . 
ct lVBV−
mR
IC
mG BV
BV
mG
/V I
ctlI
IC mR
 
Figura 3.2:  Circuiti di stabilizzazione della transconduttanza. 
 
Nel caso in cui sia necessario fissare con precisione il rapporto mG
C
 si può utilizzare il cir-
cuito di figura 3.3, ricavato dal circuito di figura 3.2a sostituendo la resistenza R con un blocco 
a capacità commutate. 
ct lV
BV−
IC
mG
2Φ2Φ
1Φ 1ΦmC
1R
1C
 
Figura 3.3:  Circuito di regolazione del rapporto mG
C
. 
 
Ricordando che alla capacità commutata si può associare una resistenza equivalente 
1
eq
ck m
R
f C
= , si ottiene l’uguaglianza m ck mG f C= ; allora si ha m ck mG f CC C=  che può essere 
fissato con precisione. La squadra RC posta sull’uscita dell’operazionale serve ad eliminare le 
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componenti ad alta frequenza introdotte dal blocco a capacità commutate. Va notato che per 
tale circuito di regolazione è necessario un segnale di clock, che può creare problemi di inter-
ferenza con il filtro tempo continuo cui è applicata la regolazione. 
Un altro metodo per regolare la quantità mG
C
 si basa sull’utilizzo di un anello ad aggancio 
di fase (PLL), mostrato in figura 3.4. Il VCO dell’anello è basato su un integratore transcon-
duttivo in modo che la frequenza di oscillazione dipenda dal rapporto mG
C
 del blocco tran-
sconduttivo. Quando il PLL è agganciato al segnale di riferimento esterno (preciso perché ot-
tenibile con un oscillatore quarzato) si ha che il rapporto mG
C
 del VCO risulta fissato al valore 
voluto. Il segnale di controllo del VCO può essere quindi utilizzato per fissare il rapporto 
Gm/C dei blocchi transconduttivi presenti nel filtro da regolare. 
 
ct lV
 
Figura 3.4:  Schema a blocchi della tecnica di stabilizzazione del rapporto mG
C
 a PLL. 
 
Un altro metodo [11] si basa sull’utilizzo di un filtro controllabile in tensione inserito 
nell’anello di controllo di figura 3.5. 
 
∫ ct lV
 
Figura 3.5:  Schema a blocchi della stabilizzazione mediante filtro controllato. 
 
Capitolo 3.  Stabilizzazione termica del transconduttore                                                         81  
In questo caso il filtro passa basso inserito nell’anello è realizzato con un blocco di tran-
sconduttanza proporzionale a quelle dei blocchi transconduttivi presenti nel filtro da regolare. 
La reazione nell’anello regola la tensione di controllo in modo che a regime il rapporto mG
C
 
del filtro passa basso è fissato al valore per cui il limite superiore di banda del filtro è pari alla 
frequenza del segnale di clock esterno. In questa condizione, infatti, l’uscita del passa basso è 
sfasata esattamente di 90 gradi rispetto al riferimento esterno, per cui la correlazione dei due 
segnali è nulla e la tensione di controllo resta stabile. È importante in questo schema che la co-
stante di tempo dell’integratore sia abbastanza bassa da eliminare le componenti a frequenza 
doppia rispetto a quella del segnale di riferimento esterno, che altrimenti provocherebbero in-
terferenza con il segnale di controllo, che va al filtro da regolare. 
Esistono anche tecniche di stabilizzazione che possono essere utilizzate per regolare il fat-
tore di qualità Q dei poli dei filtri. Infatti, soprattutto ad alta frequenza, gli effetti delle non i-
dealità e dei parassiti causano variazioni del Q che non possono essere accettate. Il tuning del 
Q risulta però complicato e particolarmente dispendioso in termini di complessità circuitale 
[11]. 
 
 
3.2 Circuito di stabilizzazione della transconduttanza. 
Le simulazioni effettuate sul transconduttore descritto nel capitolo 2, ed in particolare quel-
la relativa al grafico di figura 2.13, in cui sono evidenti grandi variazioni del mG  in dipenden-
za della temperatura di funzionamento, mostrano la necessità di operare una stabilizzazione in 
temperatura del valore della transconduttanza. Non è invece necessario operare una regolazio-
ne sul valore del rapporto mG
C
 del filtro, in quanto le capacità utilizzate presentano una stabili-
tà in temperatura più che sufficiente. 
Lo schema elettrico di principio del circuito di stabilizzazione è rappresentato in figura 3.6. 
Il transconduttore master è del tipo descritto nel capitolo 2, ma differisce nel dimensionamento 
dei transistor dello specchio d’uscita dagli slaves cui fa riferimento la tabella 2.3. Infatti per il 
master il fattore di specchio α è fissato al valore 1
18
 invece che 1
90
, in modo che il loop di 
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stabilizzazione non risulti eccessivamente lento. I transistor dello stadio di uscita conservano 
la lunghezza e la larghezza degli analoghi transistor dei transconduttori slave, ma hanno mol-
teplicità m = 10 anziché m = 2. In questo modo lo specchio di divisione della corrente costitui-
to dai transistor 3M - 5M  e 4M - 6M  mantiene lo stesso comportamento in temperatura nel 
master e negli slave (infatti, in uno specchio con lunghezze diverse tra la sezione di ingresso e 
quella di uscita, il comportamento in temperatura dipende dalla lunghezza di canale dei transi-
stor). Il sistema di stabilizzazione del mG  regola la transconduttanza del master compensando 
gli effetti della temperatura, che risultano quindi compensati anche per gli slave. Per lo spec-
chio n-MOS posto in basso, non vi sono problemi di matching fra master e slave, in quanto le 
lunghezze in ingresso sono uguali a quelle di uscita e pertanto il fattore di specchio (unitario) 
non dipende dalla temperatura. 
In figura 3.6 il transconduttore master è posto in un loop di reazione formato 
dall’amplificato-re differenziale (transistor 1M ÷ 4M ), da 5M  e dal transconduttore stesso.  
DDV DDV
rI
BIPI
BV
DR
CR
ctlV
1M 2M
3M 4M5M
1C
2C
3C
 
Figura 3.6:  Schema elettrico di principio del circuito di stabilizzazione. 
 
A regime la corrente di uscita del transconduttore è pari ad rI  e quindi il valore della tran-
sconduttanza risulta imposto dal circuito: 
r
m
P D
IG
I R
=                                                                   (3.1) 
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Le resistenze DR  ed CR  fissano rispettivamente il modo differenziale di ingresso (200 mV) 
e la tensione di modo comune (2.2 V). 
La corrente rI  viene utilizzata per realizzare il tuning della transconduttanza; non può esse-
re utilizzata la PI  in quanto variando l’intensità di questa corrente si andrebbe a modificare 
anche il modo comune di ingresso del transconduttore. 
La tensione di ingresso differenziale è stata scelta al valore massimo consentito dalla dina-
mica del transconduttore (che dalla figura 2.12 può essere stimato in 200 mV per il caso peg-
giore di tuning massimo), in modo da evitare che, per fissare il valore del mG , sia necessario 
ricorrere ad rI  eccessivamente ridotte. 
L’amplificatore differenziale formato dai transistor 1 4M M÷  ha in ingresso l’uscita del 
transconduttore e una tensione costante BV . Il sistema non è sensibile al valore di tale tensio-
ne, che semplicemente impone il valore della tensione di uscita del transconduttore, in modo 
che esso funzioni in una zona corretta. Infatti, a meno dell’errore introdotto dal guadagno 
d’anello finito in DC, la tensione d’uscita del transconduttore è pari a 2 V; è stato scelto questo 
valore osservando che lo stadio d’uscita del transconduttore è composto da due specchi, a p-
MOS e a n-MOS, e per il corretto funzionamento è sufficiente che la tensione d’uscita rientri 
nella dinamica di entrambi gli specchi. 
Il transistor 5M  di figura 3.6 sostituisce il transistor 15M  di figura 2.7. 
Notare che qui si suppone un controllo del transconduttore in tensione mentre in figura 2.7 
la variabile di tuning è tuneI . In realtà questa è solo una posizione che permette di semplificare 
l’analisi del circuito; infatti il transistor 5M   è dimensionato in modo da specchiare la propria 
corrente negli altri transistor del circuito del transconduttore, fornendo la tuneI . 
Il dimensionamento del circuito di figura 3.6 è riportato in tabella 3.1. 
 
PI  10  µA BI  1  µA 1M , 2M  1 .5 5    2m =  
rI  0.12÷1.2  nA BV  2  V 3M , 4M  1 .5 9    1m =  
DR  20  kΩ CR  220  kΩ 5M  1 .5 45    2m =  
1C  5  pF 2C  20  pF 3C  10  pF 
 
Tabella 3.1:  Dimensionamento del circuito di stabilizzazione termica di figura 3.6. 
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3.2.1 Stabilità. 
Per quanto affermato nel paragrafo 3.1, affinchè l’anello risulti stabile è necessario che 
0m
ctl
G
V
∂ >∂ . In figura 3.7 è mostrato come varia il mG  del master in funzione della tensione di 
controllo.  
0,0 0,5 1,0 1,5 2,0
-100,0n
0,0
100,0n
200,0n
300,0n
400,0n
500,0n
600,0n
700,0n
800,0n
G
m
   
(S
)
Vctl   (V)  
Figura 3.7:  Transconduttanza in funzione della tensione di  tuning. 
 
Questa figura mostra che ci sono due zone in cui la derivata del mG  ha segno discorde; la 
zona in cui il transconduttore funziona correttamente, secondo l’analisi del capitolo 2, è quella 
sotto 1.5 V. L’amplificatore differenziale è collegato in maniera tale che il guadagno d’anello 
per piccolo segnale della reazione è negativo solo se la derivata del mG  rispetto alla tensione 
di controllo è positiva. E’ quindi necessario evitare che la tensione di controllo possa lavorare 
nella zona oltre il picco di figura 3.7. La funzione di 5M  è proprio questa, oltre a quella di 
specchiare la corrente nei transconduttori slave. Le dimensioni di 5M  sono tali che, se anche 
tutta la corrente BI  scorresse in esso, la 5GSV  rimarrebbe comunque più bassa rispetto alla po-
sizione del picco del mG  mostrato in figura 3.7. 
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La stabilità del circuito può essere valutata analizzandone il guadagno d’anello attraverso il 
teorema di scomposizione [34]. Si effettua il taglio fra il gate del transistor 1M  e massa, per 
cui l’impedenza pZ  può essere approssimata con la capacità di ingresso del transistor 1M . 
Non è però possibile effetture uno studio di tipo analitico, in quanto la funzione di trasferimen-
to del transconduttore fra l’ingresso di tuning e l’uscita risulta estremamente complessa, per 
cui il problema della stabilità verrà affrontato per via simulativa. 
DDV DDV
rI
BIPI
BV
DR
CR
ctlV
1M 2M
3M 4M5M
1C
2C
3C
pZ p
v
rv
 
Figura 3.8:  Circuito di stabilizzazione dopo l'applicazione del teorema di scomposizione. 
Nelle simulazioni l'impedenza pZ  è stata realizzata da una copia dell'amplificatore differen-
ziale 1 4M M÷  opportunamente polarizzata. 
 
In figura 3.9 è rappresentato in modulo e fase il guadagno d’anello Aβ  del circuito non 
compensato (cioè senza le capacità 1C , 2C , 3C ) . La figura si riferisce al caso di tuning mini-
mo ( rI = 1.2 nA), ma le simulazioni hanno dimostrato che la risposta in frequenza è molto si-
mile in tutte le condizioni di tuning, per cui è sufficiente analizzarne una sola. Il circuito è po-
tenzialmente instabile, in quanto la fase del guadagno d’anello si annulla ad una frequenza per 
cui il modulo è abbondantemente maggiore di 1. E’ dunque necessario aggiungere nel circuito 
una capacità di compensazione che introduca un polo dominante a bassa frequenza.  
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Figura 3.9:  Guadagno d'anello del circuito di stabilizzazione non compensato. 
 
10m 100m 1 10 100 1k 10k 100k 1M 10M 100M 1G 10G
-200
-150
-100
-50
0
50
100
150
200
/_
βA
   
(d
eg
)
frequenza   (Hz)
10m 100m 1 10 100 1k 10k 100k 1M 10M 100M 1G 10G
-150
-100
-50
0
50
100
|βA
|
frequenza   (Hz)
 
Figura 3.10:  Guadagno d'anello del circuito di stabilizzazione dopo l'inserimento della capa-
cità di compensazione 1C . 
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Inserendo la capacità 1C  in uscita al transconduttore master, si riesce a stabilizzare il loop, 
ma si ottiene un margine di fase estremamente ridotto: proprio in prossimità dell’annullamento 
del modulo del βA, si nota la presenza di una rotazione multipla di fase, dovuta ai poli parassiti 
introdotti dal master. Tali rotazioni possono essere eliminate inserendo una capacità di feed-
forward, fra l’ingresso del segnale di tuning e l’uscita del master, che consenta ai segnali ad 
alta frequenza di “scavalcare” il master. Si introduce però uno zero di feed-forward posiziona-
to intorno ai 200 Hz. Attraverso la capacità 3C  si realizza allora la compensazione dell’ampli-
ficatore differenziale 1 4M M÷ , spostandone a bassa frequenza il polo dominante in modo che 
coincida con lo zero di feed-forward. Il guadagno d’anello definitivo del circuito di stabilizza-
zione in temperatura è riportato in figura 3.11. 
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Figura 3.11:  Guadagno d’anello del circuito di stabilizzazione termica. 
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3.2.2 Realizzazione dei circuiti di polarizzazione. 
In questa sezione è affrontata la realizzazione dei generatori ideali presenti nel circuito di 
stabilizzazione di figura 3.6.  
I generatori di corrente rI  e PI  sono quelli che richiedono maggiore attenzione, in quanto 
da essi dipende direttamente il valore della transconduttanza; in particolare rI , deve essere 
una corrente estremamente piccola e variabile, in quanto costituisce il segnale di tuning. 
Il circuito che realizza questi generatori è rappresentato in figura 3.12. 
 
bias
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bias
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1BM
2BM
3BM
1PM 2PM
1rM 2rM
3rM 4rM
5rM 6rM
tuneV
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rR
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2PR
1PR
DDV
rC
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Ampl. 
diff.
Ampl. 
diff.
6BM
 
Figura 3.12:  Rete di polarizzazione del circuito di stabilizzazione. 
 
Gli amplificatori differenziali sono rappresentati nel dettaglio in figura 3.13. 
Dallo schema di figura 3.12 si nota che tutte le correnti del circuito sono ottenute dalla bias-
chain costituita dai transistor 1BM , 2BM  e 3BM . In questa maniera eventuali disturbi come le 
possibili fluttazioni della tensione di alimentazione si riflettono allo stesso modo sulle correnti 
PI  ed rI  e non provocano quindi variazioni della transconduttanza. 
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Figura 3.13:  Schema elettrico dell'amplificatore differenziale utilizzato nella rete di polariz-
zazione del circuito di stabilizzazione. 
. 
Nella tabella 3.2  è riportato il dimensionamento dei circuiti di figura 3.12 e 3.13. 
 
1DM , 2DM  1 .5 7.5    2m =  1rM  1 .5 38    15m =  PR  220  kΩ 
3DM , 4DM  1 .5 9  2rM  1 .5 38  1PR  100  kΩ 
5DM  1 .5 1.5    2m =  1BM  1 .5 1.5    3m =  2PR  200  kΩ 
6DM  11.5 1.5    9m =  2BM  1 .5 20  rR  1  MΩ 
7DM  6 3 3BM  1 .5 9    3m =  PC , rC  0.5  pF 
1PM , 2PM  25 1.5    2m =  4BM  1 .5 1.5    3m =    
3rM , 5rM  0 .5 250    11m =  5BM  1 .5 1.5    30m =    
4rM , 6rM  0 .5 250  6BM  1 .5 16    
 
Tabella 3.2:  Dimensionamento del circuito di polarizzazione del loop di stabilizzazione. 
 
La corrente PI  di 10 µA è ottenuta imponendo, attraverso il corto-circuito virtuale ai capi  
della resistenza PR  di 220 Ω una caduta di tensione 2.2 V. Tale tensione di riferimento è otte-
nuta dalla partizione della DDV  fra 1PR  e 2PR . La corrente, che scorre in 1PM , è specchiata da 
2PM  e portata in uscita. Si ha dunque: 
2
1
P
P DD
P P
RI V
R R
=                                                                (3.2) 
Capitolo 3.  Stabilizzazione termica del transconduttore                                                         90  
La corrente rI  è ottenuta in modo analogo, ma dovendo variare in base al tuning, non viene 
ottenuta da un riferimento costante, ma da un terminale esterno tuneV  tramite il quale si applica 
il tuning. I valori di tensione da utilizzare sono compresi fra 0.1 V e 1 V. Poichè per rR , per 
motivi di integrabilità, non è possibile utilizzare un valore superiore ad 1 M Ω, per ottenere il 
range di rI  richiesto (0.12÷1.2  nA) è necessario operare una divisione della corrente. Il fatto-
re di divisione richiesto di 1
165r
k =  viene ottenuto tramite due stadi: il primo è lo specchio 
semplice costituito da 1rM  e 2rM  e il secondo lo specchio cascode realizzato da 3rM , 4rM , 
5rM  ed 6rM . Si rende necessario l’utilizzo di uno specchio cascode per non caricare l’uscita 
del transconduttore master. La corrente rI  vale: 
tune
r r
r
VI k
R
=                                                                    (3.3) 
Utilizzando le (3.1), (3.2) e (3.3) si ottiene l’espressione del mG  che il loop impone per il 
transconduttore master: 
1
2
tune P P
m r
DD P r D
V R RG k
V R R R
=                                                            (3.4) 
Il valore delle resistenze varia con la temperatura seguendo la legge 
0( ) ( )R T R c T=                                                                 (3.5) 
dove ( )c T  è un coefficiente che per il processo in questione vale: 
( ) ( )( )1 2( ) 1 25 25 25c cc T T T T T T= + − + − −                                            (3.6) 
1cT  e 2cT  sono delle costanti che dipendono dal tipo di resistenza: 
 
 1cT  2cT  
High resistivity poly  (hipo) 33.56 10−− ⋅ 77.9 10−− ⋅  
Unsilicided n+ poly  (n+po) 55.42 10−− ⋅ 78.87 10−⋅  
 
Tabella 3.3:  Valori delle costanti di temperatura per alcune delle resistenze realizzabili nel 
processo BCD6 STMicroelectronics. 
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Le minori variazioni in temperatura si ottengono per resistenze di tipo n+po, ma con questo 
tipo di tecnica non è possibile integrare delle resistenze di valore elevato; per questa ragione, 
considerando che nella (3.4) i coefficieti ( )c T  per quattro resistenze si semplificano, tutte le 
resistenze del circuito vengono realizzate in hipo esclusa la DR , che è quella di valore più pic-
colo fra quelle che compaiono nella (3.4). 
In questo modo per il master si ottengono per 1
mG
 le stesse variazioni che si hanno per resi-
stenze di tipo n+po: 
 
 %R∆    ( 40T C= − ° ) %R∆    ( 80T C= ° ) 
High resistivity poly  (hipo) 13% 8% 
Unsilicided n+ poly  (n+po) 0.73% 0.03% 
 
Tabella 3.4:  Variazioni percentuali delle resistenze per alcuni valori di temperatura rispetto al 
valore assunto per T = 25 °C.   
 
 
 
3.2.3 Simulazione delle performance del circuito di stabilizzazione. 
E’ possibile verificare l’efficienza del loop di stabilizzazione collegandovi un transcondut-
tore slave e simulandone il funzionamento per diversi valori di temperatura. Il grafico che ri-
porta l’andamento del mG  in funzione della grandezza di tuning è in figura 3.14.  
Confrontando il grafico di figura 3.14 con quello di figura 2.13 valido per un transcondutto-
re non stabilizzato, sono evidenti i vantaggi del circuito di stabilizzazione i termini di riduzio-
ne degli effetti della temperatura.  
Si nota una non perfetta stabilizzazione per il tuning massimo dovuto ad un malfunziona-
mento che si induce nel circuito di stabilizzazione nel caso di temperature elevate. In questo 
caso, infatti, la riduzione della mobilità dei portatori implica una riduzione del β  della coppia 
differenziale in zona triodo di ingresso del transconduttore e quindi una riduzione del mG . Per 
compensare tale riduzione il loop deve fornire al transconduttore una maggiore corrente di tu-
ning, ma se la corrente richiesta diventa troppo elevata l’amplificatore differenziale costituito 
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Figura 3.14:  Transconduttanza di un transconduttore stabilizzato al variare di tuneV  per diversi 
valori di temperatura. 
 
da 1M , 2M , 3M  ed 4M , che deve erogare tale corrente, risulta eccessivamente sbilanciato e 
ciò porta ad un crollo del guadagno d’anello del circuito di stabilizzazione e un conseguente 
malfunzionamento dello stesso. 
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CAPITOLO  4 
 
 
Realizzazione e testing del sistema 
 
 
4.1 Filtro universale del 2° ordine. 
 
 
4.1.1 Descrizione analitica del filtro.  
Il sistema che si intende realizzare è un filtro Gm-C universale del 2° ordine con frequenza 
caratteristica variabile nel range 2 ÷ 20 Hz e stabilizzazione termica della risposta in frequenza. 
Lo schema circuitale che si utilizza è rappresentato in figura 4.1, mentre le funzioni di trasfe-
rimento delle quattro configurazioni possibili sono riportate nel paragrafo 1.4.3; qui sarà ana-
lizzata nel dettaglio la configurazione di filtro passa-basso che è quella di interesse per 
l’applicazione nella catena di lettura del sensore di pressione, come detto nel paragrafo 2.2. 
La funzione di trasferimento della configurazione passa-basso è: 
21
2
2
2
21
2
)(
CC
Gs
C
Gs
CC
G
sH
mm
m
LP
++
=                                                       (4.1) 
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Figura 4.1:  Filtro universale del 2° ordine con stabilizzazione termica. 
 
Si intende realizzare un filtro di Butterworth, per cui si impone:  
2
1
1
2
CQ
C
= =                                                                (4.2) 
0
1 2
2 10mG
C C
ω π= = ⋅  Hz                                                        (4.3) 
Nella (4.3) il valore di 0ω  è stato fissato prendendo come riferimento per il dimensionamento 
del circuito il tuning medio (inteso come condizione di segnale di tuning che vale metà del se-
gnale di tuning massimo). 
Considerando che in condizioni di tuning medio mG  vale circa 3 nS, dalle (4.2) e (4.3) si 
ottengono i valori di 1C  e 2C : 
1 67.6C =  pF 
2 33.8C =  pF 
E’ possibile ottenere una espressione della funzione di trasferimento più accurata della (4.1) 
andando a considerare le capacità di ingresso e le conduttanze di uscita dei due transcondutto-
ri, come mostrato in figura 4.2. Le capacità di uscita dei transconduttori possono invece essere 
trascurate in quanto finirebbero in parallelo alle 1C  e 2C  essendo però molto più piccole di 
queste ultime. 
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Figura 4.2:  Filtro del 2° ordine in configurazione passa basso con capacità e conduttanze pa-
rassita esplicitate. 
 
Osservando il circuito si possono scrivere le seguenti equazioni nodali: 
( ) ( )
( ) ( )
1 2 2 2 2 1 1 2 1
2 1 1 1 2 1
in in o out in in in m out
in o in out m in out
C C C s g V C sV C sV G V V
C C s g V C sV G V V
⎧⎡ ⎤+ + + − − = −⎪⎣ ⎦⎨⎡ ⎤+ + − = −⎪⎣ ⎦⎩
                       
da cui si ricava 
( )
( )
out
in
V N s
V D s
=  
( ) ( )
( ) ( )
( ) ( )( ) ( ) ( )
2
1 2 1 1 2 1 1 1 2
2
1 2 1 2 1 2 1 2
1 1 2 2 2 2 2 1 2 1 2 1 2 2 1 1
( )
( )
in in m in o in m m
in in in in
o in in o m in in m m o o m o m
N s C C C s G C g C s G G
D s C C C C C C C C s
g C C C g G C C C G G s g g G g G
= + + + +
⎡ ⎤= + + + + +⎣ ⎦
⎡ ⎤+ + + + + + + − + + +⎣ ⎦
 
Imponendo le seguenti condizioni che derivano dal dimensionamento dei componenti e 
dall’entità dei parassiti, 
1 2 1 2,m m m o oG G G g g= = ?  
1 2 1 2, in in inC C C C C= =?  
si ottiene 
2
2 2 2
1
22 2
1 2 1
2
0 0
1
1
out in m in m z z z
in m m
s s
V C C s G C s G Q
s sV C C s G C s G
Q
ω ω
ω ω
+ ++ += =+ + + +
                                      (4.4) 
con 
1
m
z
in
G
C C
ω =  e 1z
in
CQ
C
= , mentre il denominatore è lo stesso della risposta in frequenza 
ideale.  
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Tramite la (4.4) è possibile prevedere la presenza di un picco negativo nella risposta in fre-
quenza, come si vedrà dalle simulazioni riportate nel prossimo paragrafo, dovuto alla presenza 
di due zeri complessi coniugati parassiti. Tali zeri sono anche caratterizzati da un Q elevato, 
dato che la capacità di ingresso è molto più piccola delle capacità 1C  e 2C . 
 
 
4.1.2 Simulazioni. 
In figura 4.3 è riportata la simulazione relativa alla risposta in frequenza del filtro non stabi-
lizzato per alcuni valori di tuning e di temperatura, che può essere confrontato con quella rela-
tiva al filtro stabilizzato in figura 4.4. 
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Figura 4.3:  Risposta in frequenza del filtro passa-basso del 2° ordine non stabilizzato. Le 
curve si riferiscono ai valori di tuning estremi  per quattro diversi valori di temperatura. 
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Figura 4.4:  Risposta in frequenza del filtro passa basso del 2° ordine stabilizzato. Le curve si 
riferiscono ai valori di tuning estremi e a quello metà del tuning massimo per quattro diversi 
valori di temperatura. 
 
Dalla figura 4.4 si evidenzia chiaramente una risposta estremamente stabile al variare della 
temperatura; qualche variazione rilevabile si presenta solo a frequenze completamente al di 
fuori della banda passante del filtro. 
Nella figura 4.5 sono riportate le ampiezze della risposta in frequenza delle altre configura-
zioni del filtro (passa alto, passa banda e notch) al variare del tuning e per diversi valori di 
temperatura, mentre nella figura 4.6 le ampiezze della risposta in frequenza della configura-
zione passa basso per i valori di corner delle grandezze fisiche del circuito per il processo tec-
nologico considerato. In entrambe le figure si evidenzia l’effetto di non perfetta stabilizzazione 
nel caso di massimo tuning e temperatura elevata descritto nel paragrafo 3.2.3; in particolare si 
nota che l’effetto scompare per i valori di corner massimi, in quanto in questa situazione si ha  
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Figura 4.5:  Modulo della risposta in frequenza del filtro del 2° ordine stabilizzato nelle con-
figurazioni passa alto, passa banda e notch, per alcuni valori della tensione di tuning e della 
temperatura. 
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Figura 4.6:  Risposta in frequenza del filtro in configurazione passa basso per i valori di cor-
ner massimi e minimi. 
 
un valore del β  superiore a quello tipico, mentre ovviamente si ha una degradazione delle 
prestazioni del circuito di stabilizzazione per i valori di corner minimi.   
La caratterizzazione del filtro è completata dalle figure 4.7, 4.8 e 4.9 che riguardano il ru-
more e la dissipazione di potenza.  
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Figura 4.7:  Densità spettrale di rumore di tensione in uscita del filtro. 
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Figura 4.8:  Valore efficace della tensione di rumore in uscita al filtro nella banda 0.01 Hz ÷  
1 GHz in funzione della tensione di tuning. 
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Figura 4.9:  Potenza dissipata staticamente dal filtro stabilizzato in funzione della tensione di 
tuning. 
 
 
4.2 Descrizione del sistema integrato. 
Lo schema elettrico del sistema che si è deciso di realizzare nel circuito integrato è presen-
tato in figura 4.10. 
Oltre al filtro stabilizzato del 2° ordine descritto nel paragrafo 4.1.1, sul chip è stato integra-
to anche un ulteriore transconduttore con circuito di correzione dell’offset, che può essere uti-
lizzato per realizzare un filtro tramite la connessione di una capacità esterna. Sono inoltre state 
realizzate tutte le strutture necessarie per poter eseguire un testing completo di tutti i blocchi 
del sistema. 
Dallo schema di figura 4.10 si può innanzitutto notare la presenza di tre buffer realizzati 
tramite l’amplificatore operazionale descritto in [37]. La loro funzione è quella di evitare che 
la capacità parassita del pad ed eventuali basse impedenze ad esso connesse, possano caricare i 
terminali di uscita del circuito in modo eccessivo. I buffer sono alimentati tramite il pad 
Vdd_buf, diverso dal pad che alimenta il filtro, in modo che in fase di testing possa essere va-
lutato il consumo dei blocchi in modo indipendente. 
Oltre ai terminali di massa (gnd) e alimentazione (Vdd), il filtro ha un terminale di uscita 
bufferizzato (out_filtro) e quattro terminali di ingresso: LP, HP, BP che connessi a massa o al  
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Figura 4.10:  Schema elettrico del sistema integrato. 
 
segnale determinano la configurazione del filtro stesso ed il terminale di tuning. Il tuning può 
essere effettuato attraverso il circuito di stabilizzazione tramite il pad V_tuning, a cui va appli-
cata una tensione compresa  fra 0.1 e 1 V, oppure, escludendo il loop di stabilizzazione, trami-
te test_tune  dove va applicata una corrente compresa fra 600 nA e 6 µA, in quanto il transistor 
Capitolo 4.  Realizzazione e testing del sistema                                                                      103 
tuneM  che sostituisce il transistor 15M  di figura 2.7 è dimensionato in modo che sia 
0
10tuneββ = , 
dove 0β  è quello del transistor 0M .  
Sul pad b va applicato il segnale che permette di decidere il tipo di tuning da effettuare: se 
non si applica alcun segnale sul pad, b è a massa per cui il loop di stabilizzazione è collegato 
al filtro, mentre applicando un segnale sul livello logico alto, si disconnette il loop ed è possi-
bile effettuare il tuning direttamente sul filtro. 
E’ possibile testare il funzionamento del circuito di stabilizzazione attraverso i pad 
test_stabloop e out_master, che permettono di monitorare rispettivamente il segnale di tuning 
che il circuito impone agli slave (è necessario applicare un segnale di livello alto su b) e il se-
gnale in uscita dal transconduttore master. Anche questi due pad di uscita sono bufferizzati, in 
particolare il buffer il pad test_stabloop può essere utilizzato anche per osservare il segnale 
d’uscita del transconduttore se si lascia b a massa. L’uscita del transconduttore è disponibile 
anche non bufferizzata sul pad out_tr. Anche per il transconduttore è prevista una alimenta-
zione dedicata, distinta da quella dagli altri blocchi del sistema, applicabile sul pad Vdd_tr. Il 
tuning si effettua dal pad I_tune tramite una corrente compresa fra 600 nA e 6 µA. 
 
 
 
4.3 Layout. 
Il layout è una fase estremamente importante del progetto di un circuito integrato ed ha un 
peso considerevole sul comportamento finale del dispositivo. Un layout realizzato in modo 
non accurato può generare difetti che possono causare la rottura del dispositivo anche dopo 
anni di corretto funzionamento; tale processo di deterioramento può essere accelerato da con-
dizioni di funzionamento sotto stress. Il layout influisce in modo considerevole anche sulle 
prestazioni del circuito, ad esempio sull’offset degli amplificatori e in generale 
sull’accuratezza delle grandezze elettriche realizzate. 
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4.3.1 Problemi tipici del layout dei circuiti integrati. 
 
Effetto antenna. 
L’effetto antenna è un fenomeno che si manifesta durante il processo di produzione dei 
transistori MOS. Durante l’attacco del polisilicio che costituisce il gate, a causa dell’elevato 
campo elettrico utilizzato, si accumula sul gate una quantità di carica elettrostatica proporzio-
nale all’area di poly; le tensioni che si raggiungono possono essere tali da creare un flusso di 
corrente che attraversa l’ossido di gate, danneggiandolo. Tuttavia l’effetto antenna è propor-
zionale al rapporto tra l’area del polisilicio e l’area dell’ossido di gate e, solo per rapporti di 
qualche centinaio si hanno danni significativi. Per questo motivo è buona norma evitare lun-
ghe connessioni in poly per i gate dei MOS. 
Un accumulo di cariche elettrostatiche si nota anche durante l’attacco delle metal, in parti-
colare per le metal di primo livello in quanto non sono necessariamente connesse a diffusioni 
che limiterebbero la massima differenza di potenziale rispetto al substrato. In questo caso 
l’effetto antenna risulta pericoloso se la metal è connessa ad un gate. Livelli alti di metal sono 
in genere meno interessati dall’effetto antenna perché è più probabile che siano collegati a 
qualche diffusione attraverso una delle metal sottostanti. Questo problema è stato risolto con-
nettendo dei diodi n+/p-well o p+/n-well di dimensione minima alle metal che collegano i gate 
dei transistor, come previsto dal manuale di processo e mostrato nell’esempio di figura 4.11: 
quando viene deposta la metal-1 che collega i due gate, la corrente elettrostatica che si forma 
sulla metallizzazione trova una via di fuga attraverso il diodo e non intacca l’ossido di gate dei 
MOS. Il diodo non altera il funzionamento del circuito in quanto risulta polarizzato in inversa 
e, essendo di dimensioni minime, ha una capacità parassita trascurabile rispetto a quella dei 
mosfet. 
1M 2M
 
Figura 4.11:  Tecnica di protezione dall'effetto antenna. 
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Elettromigrazione. 
L’elettromigrazione è un fenomeno che modifica lentamente il metallo di cui sono costitui-
te le connessioni quando queste sono attraversate da elevate densità di corrente. Il movimento 
dei portatori di carica causa uno spostamento degli atomi del metallo per cui si vengono a cre-
are dei vuoti tra i cristalli che lo compongono. Questo causa una diminuzione dell’area effetti-
va della sezione del metallo aumentando la densità di carica vista dal metallo rimanente. Le 
zone in cui si sono formati i vuoti tendono perciò ad aumentare fino alla rottura della metal.  
Per minimizzare l’effetto dell’elettromigrazione, nella realizzazione del layout le metal so-
no state dimensionate tenendo conto della massima corrente sopportabile per unità di larghez-
za. Questo valore, fornito nel manuale di processo, tiene conto dello spessore delle metallizza-
zioni e della massima temperatura a cui il circuito deve operare. 
Sempre allo scopo di ridurre i danni causati dall’elettromigrazione, nelle metal percorse da 
correnti elevate vengono utilizzate due o più vie al posto di una sola, secondo le prescrizioni 
del processo. 
 
Scarica elettrostatica (ESD). 
Il problema dell’Electrostatic Discharge (ESD) riguarda i malfunzionamenti causati ad un 
dispositivo dall’applicazione di tensioni o correnti eccessive dovute all’elettricità statica. Il 
corpo umano, ad esempio, è una sorgente di elettricità statica molto pericolosa in quanto può 
essere modellato come una capacità di 150 pF in grado di accumulare tensioni dell’ordine dei 
2 kV. Il picco di corrente provocato dalla scarica che si genera al contatto fra l’uomo e il cir-
cuito integrato è in grado di rompere l’ossido di gate dei transistor MOS, causare il breakdown 
delle giunzioni e, in alcuni casi, addirittura vaporizzare le metallizzazioni. 
Il problema è stato risolto tramite l’inserimento di due diodi di protezione su ciascun pad 
che limitano la massima tensione sul pad. I diodi, dimensionati in modo da sopportare le cor-
renti in gioco, sono forniti nella libreria di componenti del processo. 
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4.3.2 Matching dei transistor MOS. 
Il corretto funzionamento di molti circuiti analogici, come le coppie differenziali e gli spec-
chi di corrente, dipende fortemente dal matching dei MOS che li costituiscono. Il matching dei 
transistori può essere diviso in tre categorie a seconda dei fattori da cui è influenzato: 
• fattori geometrici, che tengono conto della forma, delle dimensioni e dell’orientazione 
dei transistori; 
• effetti dovuti alle diffusioni: diffusioni profonde, come le n-well, realizzate vicino al ca-
nale di un n-MOS possono indurre variazioni del drogaggio e perciò errori di matching. 
• gradienti dovuti alla temperatura e ad altri parametri fisici: gradienti di grandezze fisiche 
lungo la direzione che unisce due dispositivi causano errori di matching tra i due. 
Per quanto riguarda la prima tipologia si osserva che per ridurre l’errore di matching tra due 
dispositivi è necessario che essi abbiano le stesse dimensioni. 
Considerando ad esempio due MOS 1M  e 2M  che costituiscono uno specchio di corrente 
con rapporto tra le correnti 1:1, anche se idealmente è sufficiente che i due MOS abbiano sem-
plicemente lo stesso β , se ci limita a realizzare uguali rapporti W
L
, si introduce un errore di 
matching dovuto agli effetti di bordo, che hanno un maggior peso sul transistore più piccolo. 
Allo stesso modo, nel caso in cui il rapporto delle correnti nello specchio fosse di 1:N, dato il 
MOS più piccolo 1M  di larghezza W, 2M  si dovrebbe disegnare come il parallelo di n-MOS 
1M . Disegnando 2M  come un transistore di larghezza NW non si otterrebbe il rapporto preci-
so, in quanto gli effetti di bordo peserebbero molto di più sul MOS di dimensioni minori. 
Sempre per quanto concerne i fattori geometrici che generano errori di matching, è stato 
dimostrato che transistori di dimensioni più grandi sono meno soggetti a “mismatch” rispetto a 
transistori di dimensione minima. Sperimentalmente si ha che il mismatch della tensione di 
soglia tV  è inversamente proporzionale alla radice quadrata dell’area attiva, in particolare la 
deviazione standard del mismatch della tV  è: 
t
t
V
V
eff eff
C
W L
σ =  
dove con effW  e effL  si sono indicate le dimensioni effettive del canale e tVC  è una costante 
determinata empiricamente misurando il mismatch casuale tra coppie di transistori di dimen-
sioni diverse. E’ inoltre sempre meglio evitare transistori con lunghezza di canale minima in 
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quanto questi subiscono maggiormente gli effetti delle variazioni delle dimensioni e della mo-
dulazione della lunghezza di canale. Per ridurre ulteriormente il mismatch tra i MOS è neces-
sario che i transistori abbiano la stessa orientazione in quanto MOS orientati secondo assi di-
versi presentano transconduttanze diverse a causa degli stress non isotropi del substrato o dei 
diversi piani cristallini. 
Come accennato in precedenza un altro tipo di errori di mismatch è dovuto al posiziona-
mento di diffusioni profonde vicino al canale dei transistori in quanto può alterare il drogaggio 
e causare variazioni della tensione di soglia e della transconduttanza. Perciò transistori n-MOS 
che non devono essere affetti da mismatch dovrebbero essere realizzati lontani dalle n-well; in 
genere è perciò consigliabile realizzare i p-MOS tutti all’interno di una stessa n-well. 
Come ultima categoria di errori di matching rimane da analizzare quella dovuta ai “gradien-
ti” di temperatura e di altri parametri fisici. Dati due MOS che devono essere privi di errori di 
matching, se con P si indica un generico parametro fisico, la variazione P∆  tra i due disposi-
tivi vale 
P d P∆ ≅ ⋅∇                                                                  (4.5) 
dove d è la distanza tra i centri dei transistori e P∇  è la componente del gradiente di P lungo 
la linea che li congiunge [38]. Un’ovvia precauzione è quella di posizionare i dispositivi il più 
vicino possibile riducendo d in modo che le variazioni dei parametri risultino piccole.  
Le metallizzazioni possono esercitare degli stress e introdurre perciò un gradiente. In gene-
re è buona norma evitare sempre di realizzare metal o contatti di gate sopra la zona attiva poi-
ché causano gravi mismatch; i contatti di gate devono essere posizionati su dei prolungamenti 
del gate fuori dall’area attiva. 
Uno dei gradienti più significativi è il gradiente termico, in quanto la dipendenza dalla tem-
peratura compare sia nell’espressione della transconduttanza, dove influenza la mobilità dei 
portatori di carica, sia nella tensione di soglia, la quale decresce con la temperatura di circa 2 
mV/°C. 
Per annullare l’effetto dei gradienti si ricorre a strutture interdigitate o baricentriche. Data 
una coppia di MOS per i quali è richiesto il maching, il primo passo per realizzare questo tipo 
di strutture è, se è possibile, scomporre ciascun MOS nel parallelo di due o più MOS, come 
mostrato in figura 4.12. 
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Figura 4.12:  Scomposizione di un MOS di larghezza W in due di larghezza 
2
W . 
 
Dati i MOS scomposti, con riferimento all’espressione (4.5), adesso con d si indica la di-
stanza tra i centri effettivi, detti centroidi, e questa può essere annullata grazie alla struttura in-
terdigitata di figura 4.13. Infatti in questo modo i centroidi dei due MOS, che si trovano 
nell’interse-zione degli assi di simmetria, coincidono. 
AM BM
A A B B
 
Figura 4.13:  Struttura interdigitata (a) e corrispondente schema circuitale (b). 
 
La struttura interdigitata sopra discussa è una struttura simmetrica che realizza la sovrappo-
sizione dei centroidi, ma non permette di cancellare il gradiente. Nei casi in cui il matching tra 
i transistori sia di fondamentale importanza, come per le coppie differenziali, è necessario ri-
Capitolo 4.  Realizzazione e testing del sistema                                                                      109 
correre alla struttura baricentrica. Nella figura 4.14 è mostrato l’effetto di un gradiente sulla 
struttura interdigitata e su quella baricentrica. 
1P 2P 3P 4P
P
A A
A
A
B
B
B
B
 
Figura 4.14:  Confronto fra l’effetto del gradiente su una struttura interdigitata ed una baricen-
trica. 
 
Si nota che nella struttura baricentrica l’effetto del gradiente viene annullato in quanto en-
trambi i transistori hanno un elemento con P = 1P  e uno con P = 2P ; nella struttura interdigitata 
c’è comunque una compensazione del gradiente in quanto AM  ha un elemento a 1P = minP  e 
uno a 4P = maxP , mentre gli elementi di BM  si trovano a dei valori intermedi di P, ma non vi è 
un completo annullamento del disturbo. 
Per un matching ottimale, la struttura baricentrica va realizzata disponendo i vari segmenti 
in cui sono scomposti i MOS in modo che ciascun transistor sia costituito dallo stesso numero 
di segmenti percorsi da corrente nello stesso verso (regola di orientazione) [38]; è poi consi-
gliabile distribuire i segmenti nella struttura nel modo più uniforme possibile (regola di disper-
sione). In figura 4.15 sono mostrate due strutture baricentriche: entrambe rispettano la regola 
di orientazione, ma la 4.15a, che ha un maggiore grado di dispersione, è affetta da minore mi-
smatch. 
A ABB
AAB B
A A
BB
BB
A A
 
Figura 4.15:  Strutture baricentriche con diversa dispersione. 
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4.3.3 Layout del sistema.  
In questo paragrafo vengono presentati i layout dei vari blocchi che costituiscono il sistema, 
evidenziando per ciascuno di essi le accortezze utilizzate. 
 
Triple Input Amplifier (TIA). 
La topologia del circuito è estremamente simmetrica (figura 2.9), per cui, al fine di evitare 
offset in uscita è necessario che si realizzi un buon matching fra i MOS delle due metà del cir-
cuito. Sono state dunque realizzate strutture baricentriche per le seguenti coppie di transistor: 
AM - BM , 1AM - 1BM , 3AM - 3BM . Non è invece critico, ad esempio, il matching fra 2AM -
2BM  le cui correnti agiscono a modo comune.  
 
MA-MB
1MMA1-MB1
MA3-MB3
 
Figura 4.16:  Layout del TIA. 
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Tutti i transistor che per progetto devono essere uguali, pur non richiedendo particolari spe-
cifiche di matching, sono comunque stati disposti con la medesima orientazione e piazzati 
quanto più vicini possibile in modo da ridurre gli effetti dei gradienti delle grandezze fisiche 
sul chip. Tutti gli specchi sono stati realizzati con transitor di uguali L e W, utilizzando come 
unico parametro per la realizzazione del fattore di specchio la molteplicità m. 
 
Transconduttore a basso mG . 
Nel layout del transconduttore è stata dedicata una notevole attenzione allo specchio 
d’uscita in quanto dissimmetrie di questo stadio avrebbero causato problemi di offset, come 
già detto nel paragrafo 2.8.  
 
Circuito di correzione
dell’offsetM5-M6 M11-M12
M3-M4
M1-M2
 
Figura 4.17:  Layout del transconduttore. 
 
Con riferimento alla figura 2.7, sono state disegnate strutture baricentriche gli specchi 5M -
6M  e 11M - 12M , mentre si è ricorso ad una struttura interdigitata per 3M  ed 4M .  
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Per la coppia differenziale di ingresso 1M - 2M , non è stato possibile realizzare una disposi-
zione baricentrica in quanto in fase di progetto, per motivi di dimensioni, si erano previsti tran-
sistor di molteplicità unitaria. Si è comunque realizzata una perfetta simmetria per quanto ri-
guarda la disposizione delle metal di collegamento e dei contatti. 
 
Circuito di stabilizzazione termica. 
 
Figura 4.18:  Layout del circuito di stabilizzazione termica. 
 
Nel layout del circuito di stabilizzazione termica sono state adottate strutture baricentriche 
per i transistor delle tre coppie differenziali, mentre per quanto riguarda il transconduttore 
master sono state seguite le stesse regole esposte nel paragrafo precedente per gli slave. 
Le resistenze i cui rapporti compaiono nell’espressione del mG  imposto (equazione 3.4) so-
no state disposte vicine fra loro in modo da essere soggette agli stessi effetti termici. 
 
Sistema complessivo. 
Il layout del chip su cui è stato integrato il sistema complessivo è riportato in figura 4.19. 
Sono individuabili i vari blocchi componenti: in alto il filtro universale, in basso a destra il cir-
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cuito di stabilizzazione termica, in basso a sinistra il trasconduttore con correzione dell’offset 
e sulla destra i buffer di uscita. L’area vuota è stata destinata ad altre strutture integrate sullo 
stesso chip. 
 
Filtro universale
del 2° ordine 
Transconduttore con
correzione dell’offset Circuito di stabilizzazione
Buffer di uscita
 
Figura 4.19:  Layout del chip. 
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4.4 Risultati sperimentali. 
In figura 4.20 è riportata una fotografia al microscopio ottico del prototipo realizzato. 
 
 
Figura 4.20:  Fotografia del chip al microscopio ottico. 
 
I test effettuati hanno riguardato il funzionamento del filtro in configurazione passa basso, 
escludendo nella prima fase di testing il circuito di stabilizzazione termica. 
 
 
4.4.1  Funzionamento statico. 
Il funzionamento statico del filtro è stato verificato utilizzando l’analizzatore di parametri 
HP 4145B. Tramite due SMU (Source Measurement Unit, dispositivi che funzionano come 
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sorgente di tensione o di corrente, misurando nel primo caso la corrente erogata, nel secondo 
la tensione imposta) si sono fornite al circuito la corrente di tuning e la tensione di ingresso 
fatta variare con step 50 mV fra 0 e 3.3 V, mentre un terzo SMU è stato utilizzato per misurare 
la tensione d’uscita. 
I risultati ottenuti sono riportati nelle figure 4.21, 4.22 e 4.23. 
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Figura 4.21:  Tensione di uscita del filtro in funzione della tensione di ingresso costante per 
alcuni valori di tuning. 
 
La figura 4.21 evidenzia l’ottima corrispondenza della caratteristica ingresso uscita ideale e 
reale su un ampio range di tensioni di ingresso limitato in basso dalla minima tensione di mo-
do comune di ingresso dei transconduttori ed in alto dalla dinamica dello specchio d’uscita dei 
transconduttori stessi. Considerando l’intervallo 0.85 ÷ 2.85 V della tensione di ingresso, la 
deviazione dalla caratteristica ideale rimane entro ± 3 mV per tuningI  nel range 0.6 ÷ 4 µA, ed 
aumenta progressivamente oltre questo valore. Per tuningI = 6 µA l’errore varia fra 10 mV e 30 
mV sullo stesso intervallo di ingresso. 
La figura 4.22 dimostra che il filtro continua a funzionare anche per correnti di tuning inferiori 
al minimo previsto nel range di progetto, ovvero 0.6 µA. In queste condizioni i transistor dello  
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Figura 4.22:  Tensione di uscita del filtro in funzione della tensione di ingresso costante per 
alcuni valori di tuning esterni al range di funzionamento progettato. 
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Figura 4.23:  Tensione di uscita del filtro in funzione della tensione di ingresso costante per 
alcuni valori di tuning nel caso di tensione di alimentazione DDV  = 2.2 V. 
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specchio di uscita del transconduttore vengono a trovarsi sottosoglia, ma garantiscono comun-
que la funzionalità del circuito. A metà del tuning minimo (0.3 µA) la caratteristica ingresso-
uscita è, a parte un piccolo offset, molto vicina a quella ideale, mentre ulteriori riduzioni della 
corrente di tuning comportano un aumento dell’offset ed una riduzione della dinamica. La cor- 
rente tuningI = 0.1 µA può essere considerata il limite inferiore: per essa la caratteristica di in-
gresso-uscita è abbastanza diversa da quella ideale. Questa differenza potrebbe essere dovuta 
anche alla lentezza del filtro per bassi valori di tuningI , che non permette all’uscita di seguire 
l’ingresso, nonostante la scansione sia stata effettuata nel tempo più elevato consentito dal si-
stema (circa 30 secondi). 
La figura 4.23 mostra che è possibile utilizzare il filtro anche alimentandolo con tensioni 
molto inferiori a quella per cui è stato progettato (3.3 V). Nel caso di DDV  = 2.2 V è garantita 
la perfetta funzionalità per il tuning minimo, mentre all’aumentare della corrente di tuning si 
verifica una progressiva degradazione delle prestazioni e già con una tuningI  di 3.5 µA il siste-
ma è praticamente non utilizzabile. 
 
 
4.4.2 Risposta in frequenza. 
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Figura 4.24:  Risposta in frequenza misurata per il filtro passa basso. 
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La risposta in frequenza è stata misurata per mezzo del generatore di forme d’onda HP 
33120A e dell’oscilloscopio digitale Tektronix TDS220. Sono stati forniti in ingresso al filtro 
una tensione di modo comune di 2 V ed un segnale di 200 mV picco-picco.  
I grafici dei risultati ottenuti per alcuni valori della corrente di tuning sono riportati in figu-
ra 4.24, mentre la figura 4.25 conferma la linearità della relazione fra la frequenza di polo 0f  
del filtro e la corrente di tuning. 
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Figura 4.25:  Frequenza di polo del filtro passa basso per alcuni valori della corrente di tu-
ning. 
 
 
 
4.4.3 Funzionamento dinamico. 
Il test di funzionamento in transitorio è stato effettuato inviando in ingresso al filtro un’on-
da quadra di ampiezza picco-picco 1 V e valor medio 2 V ottenuta tramite il generatore di for-
me d’onda HP 33120A e visualizzando l’uscita sull’oscilloscopio digitale Tektronix TDS220. 
I grafici delle tensioni di ingresso ed uscita in funzione del tempo per tuning massimo e mi-
nimo sono riportati in figura 4.26. A parte un piccolo offset di circa 10 mV per il tuning mini-
mo e 20 mV per quello massimo il funzionamento è esattamente quello previsto. In particolare 
si individua nell’uscita un picco di overshoot tipico dei filtri di Butterworth. 
Va notato che il valore dell’offset è più grande di quello che si era ottenuto nei test di fun-
zionamento statici, in quanto per il test dinamico è stato utilizzato un chip diverso. 
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Figura 4.26:  Funzionamento in transitorio del filtro per i valori di corrente di tuning massimo 
e minimo. 
 
 
4.4.4 Linearità. 
La linearità è stata valutata calcolando la Total Harmonic Distortion (THD) per un segnale 
di ingresso di ampiezza 1 V picco-picco e modo comune 2 V in tre condizioni di tuning (mi-
nimo, medio e massimo) e per tre diversi valori di frequenza sf  del segnale di ingresso. 
I risultati ottenuti sono riportati nella tabella 4.1. La THD è sotto 1 % in tutti i casi, escluso 
il tuning massimo, per il quale, in accordo alla (2.7) la dinamica di ingresso del transcondutto-
re è minima. Va considerato che nella topologia di filtro utilizzata, segnali a frequenza molto 
inferiore ad 0f , producono segnali estremamente ridotti agli ingressi dei transconduttori, in 
virtù del corto-circuito virtuale. Per questa ragione per sf = 1 Hz la distorsione è relativamente 
bassa anche nel caso di tuning massimo. 
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 0.6 µAtuningI = 2 µAtuningI = 6 µAtuningI =  
1 Hzsf =  0.84 % 0.56 % 0.97 % 
5 Hzsf =  0.16 % 0.98 % 5.4 % 
15 Hzsf =  0.98 % 0.16 % 4.3 % 
  
Tabella 4.1:  Valori di THD per un segnale di ampiezza 1 V p-p e frequenza sf  per varie con-
dizioni di tuning. 
 
 
 
4.4.5 Rumore. 
Le analisi spettrali di rumore sono state effettuate per mezzo di un sistema di acquisizione 
(Pico Technology Ltd, mod. ADC216) ad alta risoluzione (16 bit) controllato da un computer, 
in combinazione con un filtro programmabile anti-aliasing. 
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Figura 4.27:  Densità spettrale di rumore in uscita dal filtro per i valori estremi di tuning, ot-
tenuta con il circuito polarizzato con una tensione di modo comune di ingresso di 2 V. 
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Il test è stato effettuato fornendo in ingresso al filtro solo una tensione di modo comune del 
valore di 2 V. La densità spettrale di rumore misurata in uscita è riportata in figura 4.27. Dal 
confronto fra le figure 4.27 e 4.7 si osserva una buona corrispondenza fra la densità spettrale 
di rumore calcolata tramite simulazione e quella misurata. 
Il valore rms della tensione di rumore in uscita che si misura è di circa 0.25 mV per en-
trambi i valori di tuning, perché si ha una compensazione fra il rumore in banda, che è mag-
giore per il tuning minimo, e la larghezza di banda. La differenza rispetto al valore simulato è 
dovuto alla banda di integrazione molto estesa verso le basse frequenze che si è utilizzata nelle 
simulazioni. 
Considerando che si è misurato un range di linearità di 1 V picco-picco, che il rumore rms 
in uscita vale 0.25 mV e che il guadagno del filtro è unitario in banda, è possibile valutare il 
range dinamico del filtro: 
,max
3
1
2 2 63 dB
0.25 10
in
in
V
DR
N −
= ⋅? ?  
Il filtro realizzato rispetta dunque le specifiche fornite nel paragrafo 2.2. 
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CONCLUSIONI 
 
 
In  questo lavoro di tesi sono stati presentati il progetto e la realizzazione di un filtro uni-
versale Gm-C in tecnologia CMOS. Le specifiche del filtro sono state determinate dalle carat-
teristiche del sistema di condizionamento del segnale per un sensore di portata, ma per una 
maggiore versatilità del circuito si è optato per avere una funzione di trasferimento configura-
bile ed una frequenza di polo variabile e controllabile tramite un segnale esterno. 
Essendo richiesta una frequenza di taglio molto bassa per una realizzazione monolitica, so-
no stati posti dei vincoli molto stringenti sulle specifiche del transconduttore. E’ stato quindi 
descritto un transconduttore la cui topologia innovativa, era già stata oggetto di lavori prece-
denti; tale topologia, basata su una coppia di transistor MOS polarizzati in zona triodo con ten-
sione drain-source costante, ha consentito di ottenere nel contempo un range dinamico ampio e 
una  transconduttanza estremamente bassa. 
Sul transconduttore è stata svolta una accurata analisi di rumore e si è provveduto ad effet-
tuarne un dimensionamento che ne ottimizza le prestazioni dal punto di vista del rumore. E’ 
stato inoltre ideato un circuito che consente di correggere mediante taratura eventuali offset 
del transconduttore stesso. 
Per ridurre le variazioni delle frequenze caratteristiche del filtro, dovute alla dipendenza 
della transconduttanza dalla temperatura, è stato progettato un circuito di stabilizzazione che 
rende il valore della transconduttanza indipendente dalla temperatura. Questo circuito è basato 
su un loop di reazione in cui è inserito un transconduttore master di cui viene fissata la tran-
Conclusioni                                                                                                                              123 
sconduttanza; il loop impone che la transconduttanza degli slave sia uguale a quella del 
master. 
Utilizzando i due blocchi descritti (transconduttore e circuito di stabilizzazione) è stato rea-
lizzato un filtro di Butterworth del 2° ordine termicamente stabilizzato. 
La successiva fase del lavoro ha riguardato il layout del circuito integrato, che è stato dise-
gnato dedicando grande cura al matching dei dispositivi. Sono stati realizzati sul chip un filtro 
universale con frequenza caratteristica variabile fra 2 Hz e 20 Hz, con tuning realizzabile diret-
tamente o attraverso il circuito di stabilizzazione. Sul chip è stato inserito anche un transcon-
duttore con circuito di correzione dell’offset.  
Dopo la realizzazione del prototipo è stato possibile effettuare alcuni test, che hanno con-
fermato la perfetta funzionalità del filtro ed un’ottima corrispondenza fra i valori simulati e 
quelli misurati delle grandezze. 
Sviluppi futuri del lavoro riguardano innanzitutto il completamento del testing sul chip rea-
lizzato, in particolare sul circuito di stabilizzazione, su cui alcuni test parziali hanno già data 
esito positivo, e sul transconduttore con correzione dell’offset. 
Si può poi prevedere la realizzazione integrata su un unico chip dell’intero sistema costitui-
to dal sensore di portata, da un amplificatore chopper e, come ultimo elemento, dal filtro pro-
gettato in questo lavoro di tesi. 
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APPENDICE  A 
 
Modello accurato del MOS in forte  
inversione 
 
E’ definita zona di funzionamento in forte inversione quella per cui: 
ZSBFFFBGS VVVV ++Φ+Φ+≥ 22 γ  
dove: 
_ FBV  “flatband voltage” è la tensione che si deve applicare fra gate e substrato per avere con-
dizione di bande piatte: 
ox
MSFB C
QV 0−Φ=  
MSΦ  dipende dai potenziali di contatto fra il terminale di substrato e la metal di connessione e 
fra la connessione ed il gate, mentre 0Q  è la carica fissa parassita intrappolata nell’ossido di 
gate. Poiché MSΦ  è solitamente molto piccola, supponendo nulla la carica 0Q  si può appros-
simare 0≅FBV ; 
_ FΦ  potenziale di Fermi del silicio drogato del substrato è il potenziale di contatto che si svi-
lupperebbe se tale silicio drogato fosse posto in contatto con silicio intrinseco per ristabilire 
l’equilibrio termodinamico; 
_ γ  è il coefficiente di effetto body che dipende dal drogaggio del substrato e dalla capacità 
dell’ossido; 
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_  SBV  è la differenza di potenziale fra source e substrato; 
_ ZV  a temperatura ambiente vale tipicamente 0.5÷0.6 V  e diminuisce leggermente 
all’aumentare di SBV . 
Secondo il modello la corrente DI  del dispositivo nella regione di non-saturazione vale: 
( )( ) ( ) ( ) ( )3 2 3 22 21 2
2 3D ox GB FB B DB SB DB SB B DB B SB
WI C V V V V V V V V
L
µ γ⎧ ⎫⎡ ⎤= − −Φ − − − − Φ + − Φ +⎨ ⎬⎣ ⎦⎩ ⎭     (A.1) 
dove FBV  è la già definita “flatband voltage” , GBV , DBV  e SBV  sono le tensioni dei terminali di 
gate, drain e source rispetto al substrato e BΦ  vale tipicamente 0.7 V  a temperatura ambiente. 
Affinché il transistor funzioni in non-saturazione si deve avere: 
42
22 γγγ +−+−+−Φ−≤ FBSBGSFBBGSDS VVVVVV  
Per una descrizione più accurata del modello si può fare riferimento a [27]. 
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APPENDICE  B 
 
Modello del simulatore per il rumore 
Flicker  
 
Nel design kit del BCD6 è utilizzato il MOS Model 9 della Philips. I modelli per il rumore 
Flicker sono due, distinti per grado di accuratezza; nella libreria a disposizione è usato il mo-
dello più semplice, molto simile all’espressione solitamente usata nella progettazione, che ca-
ratterizza nel seguente modo la densità spettrale di potenza del generatore di corrente di rumo-
re posto tra drain e source di ciascun transistor: 
2
inS ( )
f
m
N
f g
f
=                                                               (B.1) 
dove mg  è la transconduttanza del mosfet e fN  è una costante, diversa per p-MOS ed n-MOS, 
definita come 
f
WER LER NFRN
Weff Leff M
⋅ ⋅= ⋅ ⋅  
dove al numeratore sono presenti i parametri relativi al transistor di riferimento (rispettiva-
mente larghezza, lunghezza e coefficiente del rumore flicker) e al denominatore larghezza ef-
ficace, lunghezza efficace e molteplicità del transistor al quale viene applicata la formula, de-
finite come: 
2Leff L LVAR LAP= + − ⋅  
2Weff W WVAR WOT= + − ⋅  
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L e W sono le dimensioni geometriche del transistor indicate nello schematico,LVAR (indicata 
anche con DL) e WVAR (DW) le variazioni introdotte da etching e litografia, LAP (LD) 
l’estensione dei pozzetti di drain e source al di sotto del gate dovuta a diffusione laterale e 
WOT (WD) la dimensione delle zone di diffusione laterale nel canale dal bulk. 
Nel caso in esame si ha 
0.027655 µmLAP =  
0.15612 µmWOT =  
0LVAR WVAR= =  
e quindi si usano le approssimazioni 
Leff L?  
Weff W?  
Dai parametri sopra riportati è possibile ricavare il coefficiente fN  della (B.1) per n-MOS e p-
MOS: 
9 2 2
9 2 2
   ·  ·   1.5418 · 10 V µm
   ·  ·   1.3248 · 10 V µm
fn
fp
N WER LER NFR
N WER LER NFR
−
−
= =
= =  
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